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Abstract (deutsch)

Die vorliegende Arbeit befaldt sich mit der Effizienzsteigerung der Finite-Differenzen-Methode im
Zeitbereich (FDTD-Methode) im Hinblick auf die Analyse von passiven koplanaren Strukturen. Die
FDTD-Methode ist ein humerisches Verfahren zur Berechnung elektromagnetischer Felder. Der
numerische Aufwand bei der Simulation von koplanaren Monolithic Microwave Integrated Circuits
(MMICs) mit der konventionellen Finite-Differenzen-Methode ist relativ hoch. Zur Verbesserung
dieser Situation werden verschiedene Lésungsanséatze vorgestellt:

» eine veranderte Darstellung der Feldgrof3en im FDTD-Algorithmus, die Rechenzeit einspart

* die Behandlung von offenen Strukturen mittels der PML-Randbedingung (PML: Perfectly

Matched Layer)

» die Bertcksichtigung der Feldsingularitaten an metallischen Ecken und Kanten,

wobei der letzte Punkt den Schwerpunkt der Arbeit bildet.

Die Verwendung der PML-Randbedingung steigert die Genauigkeit des Verfahrens im Falle von
offenen Randbedingungen, wie sie z.B. bei der Simulation von Abstrahlungseffekten auf Leitungen
benotigt werden. Auf diese Weise wurde das Ausbreitungsverhalten der Koplanarleitung (CPW)
mit endlicher Masseleiterbreite im Frequenzbereich bis 1000 GHz berechnet.

Koplanare MMICs enthalten oft eine grof3e Anzahl von metallischen Kanten und Ecken, an denen
bei Annahme idealer Leiter Feldsingularitdten auftreten. Diese Stellen erhéhen den numerischen
Aufwand, da sie eine feine Diskretisierung erfordern. Die Einbindung des Feldverhaltens der Singu-
laritaten in das FDTD-Verfahren ermoglicht eine wesentlich effizientere Diskretisierung, so dal3 der
numerische Aufwand drastisch reduziert wird. Die Ergebnisse zeigen, daf3 bei gleicher Genauigkeit
die Rechenzeit um den Faktor 30 und der Speicherbedarf um den Faktor 5 reduziert werden kann.
Der neue Ansatz laf3t sich sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich anwenden.



Abstract (englisch)

This work shows how one can increase the efficiency of the FDTD method (Finite Difference in
Time Domain) for the analysis of passive coplanar structures. The FDTD method is a numerical
approach for calculating electromagnetic fields. The numerical effort in the computation of coplanar
monolithic microwave integrated circuits (MMICs) by means of the finite difference method is rela-
tively high. In order to improve this situation, different approaches are presented:

* new formulation of the FDTD algorithm which saves CPU time

* PML boundary condition (Perfecly Matched Layer) for simulation of open structures

» incorporation of field singularities at metallic egdes and corners which forms the main

part of this work

The use of PML boundary condition increases the accuracy of the FDTD method when open struc-
tures are simulated. This fact enables us to investigate radiating effects of coplanar wave guide
(CPW) with finite ground width up to 1000 GHz.

Coplanar MMICs include often a large number of metallic edges and corners, which increase the
numerical effort because of the fine discretization. Incorporating the field behaviour at such loca-
tions leads to a more efficient discretization so that the numerical effort is significantly reduced.
The results show that at the same accuracy the CPU time can be reduced by factor 30 and the mem-
ory by factor 5. The new approach can be applied both in time and frequency domain.
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1 Motivation und Uberblick der Arbeit

Die kommerzielle Nutzung des Frequenzbereichs zwischen 1 und 100 GHz hat in den letzten Jahren
stark zugenommen. Wachstumstreiber ist nach wie vor die Mobilkommunikation, aber auch Kurz-
streckenrichtfunk, Satellitenkommunikation und Sensorik (z.B. Abstandswarnradar fir Kfz) zeigen
wachsende Marktanteile. Die monolithische Integration der Mikrowellenschaltkreise spielt fur diese
Anwendungen eine wichtige Rolle. Sie erlaubt eine hohe Packungsdichte und ermoglicht eine kos-
tenglnstige Massenproduktion. Die fortschreitende Miniaturisierung sowie immer hohere Betriebs-
frequenzen erhohen jedoch andererseits die Komplexitat der Hochfrequenzschaltungen. Probleme
wie parasitare Kopplungen und gegenseitige elektromagnetische Beeinflussung zwischen den ein-
zelnen Baugruppen spielen daher eine grof3ere Rolle beim Schaltungsentwurf. Die Genauigkeit der
verwendeten Modelle mul standig verbessert werden, um bei hoheren Frequenzen, vor allem im
Millimeterwellenbereich (30 - 300 GHz), den Anforderungen zu gentgen. Eine genaue Kenntnis
der Hochfrequenzeigenschaften der eingesetzten Schaltungskomponenten sowie ihrer Umgebung ist
daher zwingend erforderlich. Durch umfassende feldtheoretische Simulation kdnnen diese Kennt-
nisse gewonnen werden, die Effizienz der eingesetzten Methoden bleibt aber noch immer weit hin-
ter dem Bedarf zurlck.

Eine weit verbreitete numerische Methode zur Berechnung elektromagnetischer Felder ist die Fini-
te-Differenzen-Methode [1]. Sie ist flexibel in bezug auf die Geometrie und wird sowohl im Zeit-
als auch im Frequenzbereich angewendet (FETBnite Difference in_Tme Domain, FDFD=

Finite Difference in_FFequency_[@main) [2], [3], [4], [5], [6]. Das Verfahren ermdoglicht eine ge-

naue Modellierung von passiven Schaltungskomponenten, die beim Mikrowellenschaltungsentwurf
eingesetzt werden. Packaging-Probleme lassen sich durch Simulation rechtzeitig erkennen und be-
seitigen. Die Entwicklungszeiten kbnnen erheblich verkirzt werden, da Nachbessern durch Rede-
signs entfallt bzw. auf ein Mindestmal} reduziert wird.

Bei der Berechnung von koplanaren MMICsaiwlithic Microwave_htegrated @cuits) weist das
gangige FD-Verfahren (R/ite-Differenzen) jedoch noch eine zu geringe Effizienz auf, d.h. der nu-
merische Aufwand ist fur praktische Anwendungen hoher als winschenswert. Zur Verbesserung
dieser Situation werden in der vorliegenden Arbeit verschiedene Modifikationen eingefiihrt und
untersucht, die im folgenden erlautert werden:

 eine veranderte Darstellung der Feldgré3en im FDTD-Algorithmus, die Rechenzeit einspart.

» die Behandlung von offenen Strukturen mittels der PML-Randbedinguerte iy Matched

Layer)

 die Bertcksichtigung der Feldsingularitaten an metallischen Ecken und Kanten.
Der letztgenannte Punkt hangt mit der raumlichen Auflosung zusammen. Da sich das elektromagne-
tische Feld an den metallischen Kanten und Ecken konzentriert, muf3 man dort feiner diskretisieren,
um die erforderliche Genauigkeit zu erzielen. Diese kritischen Stellen werden als Feldsingularitaten



(Bild 1.1) bezeichnet, da hier bestimmte Komponenten des elektrischen bzw. magnetischen Feldes

theoretisch” unendlich grol3 werden.

Kantensing

Substrat

Bild 1.1: Feldsingularitaten in koplanaren MMICs

Das Problem besteht darin, dal3 die Gitterverfeinerung fur die konventionelle FD-Diskretisierung
nicht nur lokal an den Singularitaten erscheint, sondern sich tber die gesamte Anordnung erstreckt
(Bild 1.2). Es wird also unndtig in Gebieten fein diskretisiert, in denen es nicht erforderlich ist. Die
Folge ist eine Erhdhung des Speicherbedarfs und damit verbunden der Rechenzeit. Unter Umstan-
den kommt es so gar zur Verschlechterung der Simulationsergebnisse, und zwar dann, wenn der
Fehler aufgrund der Gitterdiskontinuitat aul3erhalb des Singularitatsbereichs groRer als der Diskreti-
sierungsfehler ist, der durch den hohen Gradient der Feldsingularitat verursacht wird.

W 'im Falle ideal spitzer Ecken bzw. Kanten



unnotige Gitterver-
feinerung
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Bild 1.2: Konventionelle FD-Diskretisierung an metallischen Kanten und Ecken (Ausschnitt
koplanarer Leerlauf in Draufsicht, Diskretisierung im Schlitzbereich nicht dargestellt)

Um dieses Problem zu I6sen, kann man zwei Strategien in Betracht ziehen: Subgridding oder Ein-
bindung von Feldsingularitaten. Beim ersten Ansatz wird das Volumen im Bereich der kritischen
Stelle sukzessiv feiner diskretisiert [7], [8], [9]. Die hohe Gitterauflosung findet also nur an den
Orten statt, wo sie notwendig ist. Beim anderen Verfahren wird die Kenntnis des Feldverhaltens an
Singularitaten ausgenutzt und in den Algorithmus in Form von Korrekturfaktoren implementiert. Es
findet also implizit eine Korrektur des Diskretisierungsfehlers statt. Dieser Ansatz ist insofern att-
raktiver als der erste, da der Speicherplatzbedarf trotz Verbesserung der Genauigkeit nicht erhéht
wird. Bisherige Untersuchungen [10], [11], [12], [13] betreffen allerdings nur zweidimensionale
Singularitaten, die auch als ,Kanten“-Singularitéaten bezeichnet werden. In diesen Fallen werden die
transversalen Feldkomponenten (senkrecht zur Kante) singular, nicht jedoch die longitudinalen.
Diese Arbeit geht dartber hinaus, indem dreidimensionale Singularitaten, sogenannte ,Ecken®-
Singularitaten, eingehend analysiert werden. Die Eckensingularitdten bestehen aus unterschiedli-
chen metallischen Leiterecken, die durch Geometrie- und Materialparameter spezifiziert werden.
Der Ansatz zur Einbindung von Feldsingularitaten kann fir die FDTD- und die FDFD-Methode
angewendet werden. Das singulare Feldverhalten bleibt frequenzunabhéngig, da die raumliche An-
derung des Feldes in der Nahe der Singularitat die zeitliche Anderung tiberwiegt.

Ein zweites Problem bei der Simulation stellen die Berandungen der Struktur dar. Mit Hilfe der FD-
Gleichungen lassen sich die Felder an offenen Randern nicht berechnen, da man dazu Felder aul3er
halb des Rechenvolumens einbeziehen mufte. Um offene Strukturen zu simulieren, werden deshalb
sogenannte absorbierende Randbedingungen verwendet. Die Effizienz der Methode im Zeitbereich
hangt unmittelbar von der Qualitéat solcher Randbedingungen ab. Noch bis vor einigen Jahren konn-
te das FDTD-Verfahren nur qualitativ beschrankt eingesetzt werden, da die verwendeten absorbie-



renden Randbedingungen [14], [15] nicht sehr effektiv waren. Erst durch die PML-absorbierende
Randbedingung @fecly Matched layer), die von Berenger im Jahre 1993 [16] ver6ffentlicht wur-

de, hat sich die Genauigkeit des Verfahrens enorm verbessert. Berengers urspriingliche Version der
Randbedingung bericksichtigt jedoch nicht Medien mit unterschiedlichen Dielektrika. Sie wird
daher in der vorliegenden Arbeit erweitert, um Strukturen mit geschichtetem Dielektrikum berech-
nen zu koénnen (siehe auch [17], [18]).

Zur Gliederung der Arbeit: das folgende Kapitel beschreibt in groben Zigen das verwendete
FDTD-Verfahren. Eine effizientere Implementierung der Methode laf3t sich durch Einfihrung von
neuen RechengréfRen und Koeffizienten erzielen. Kapitel 3 widmet sich der Analyse der PML-
absorbierenden Randbedingung. Der urspringliche Ansatz von Berenger wird erlautert und fur die
Berechnung von geschichteten Dielektrika erweitert. Als Anwendungsbeispiel dieser absorbieren-
den Randbedingung wird im anschlielenden Kapitel das Ausbreitungs- und Abstrahlungsverhalten
der offenen CPW-Leitung @planar_Wave Guide) im Terahertzbereich (100 - 1000 GHz) unter-
sucht. Das 5. Kapitel behandelt die Einbindung von Feldsingularitdten in die FD-Methode. Zu-
nachst wird das singuléare Feldverhalten von metallischen Ec??ken (3D) bestimmt. Daraus lassen
sich Korrekturfaktoren gewinnen, die in den Algorithmus implementiert werden. Die Verifizierung
des neuen Ansatzes erfolgt durch die Simulation verschiedener Leitungsstrukturen. Das letzte Kapi-
tel faldt die erzielten Ergebnisse der Arbeit zusammen und gibt einen Ausblick auf die zukiinftige
Entwicklung.
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2 Die FDTD-Methode

2.1 Uberblick numerischer Methoden zur dreidimensionalen elektromagneti-
schen Simulation

Die Bedeutung der numerischen Methoden zur Charakterisierung und Modellierung von passiven
MMIC-Strukturen hat in den letzten Jahrzehnten stetig zugenommen. Der Grund dafir ist die zu-
nehmende Komplexitat der planaren Schaltungen in der Mikrowellen- und Millimeterwellentech-
nik. Die herkbmmliche mel3technische Charakterisierung ist oft kostenintensiv, da viele Teststruk-
turen hergestellt werden missen. Im Millimeterwellenbereich sto3t sie aufgrund der eingeschrank-
ten Genauigkeit an ihre Grenzen. Numerische Methoden sind daher notwendig, um diese Liicken zu
schlieBen. Die numerischen Verfahren missen allerdings effizient bezuglich Genauigkeit, Rechen-
zeit, Flexibilitat, Speicherbedarf sein. Weitverbreitete Methoden zur Berechnung beliebiger 3D-
Strukturen sind Finite-Elemente- (FEM), Transmission-Line-Matrix-(TLM) und Finite-
Differenzen-Methode.

Bei der Finite-Elemente-Methode (z.B. [19]-[22]) wird die Lésung durch Minimierung eines Funk-
tionals gefunden. Das gesamte Rechengebiet wird bei diesem Verfahren in Elemente variabler Gro-
Ren und Form diskretisiert, die im 3D-Fall Gblicherweise Tetraeder sind. Die Approximation der
unbekannten Funktion, die im allgemeinen das Skalar- oder Vektorpotential darstellt, innerhalb
eines Elements erfolgt im einfachsten Fall durch einen linearen Ansatz. Ansatze hoherer Ordnungen
sind moglich. Die Form der Diskretisierung erlaubt einen sehr vielseitigen Ansatz in der Berech-
nung komplexer Geometrien.

Die TLM-Methode (z.B. [23], [24]) basiert auf dem Huygenschen Prinzip der Wellenausbreitung.
Die rdumliche Modellierung des elektromagnetischen Feldes erfolgt durch verteilte Netzwerke. Die
elektrischen und magnetischen Felder werden in Spannungen und Stréme abgebildet. Die gesamte
Struktur besteht aus vielen Netzwerken, sogenannten TLM-Knoten, die durch ihre eigenen Streu-
matrizen beschrieben werden. Zur Berechnung wird eine Anregungsfunktion beliebiger Form ver-
wendet. Aus den primaren Ergebnissen, die zeitabhéngig sind, ergeben sich durch FFT (Fast Fou-
rier Transform) frequenzabhangige sekundéare Grolden.

Die Finite-Differenzen-Methode [1]-[6] basiert auf einer Differenzen- bzw. Integraldarstellung der
Maxwell-Gleichungen. Die Berechnung der elektromagnetischen Felder erfolgt beim FDFD-
Verfahren im Frequenzbereich, beim FDTD-Verfahren im Zeitbereich. Die gesamte Struktur wird
dazu in Elementarquader unterteilt. Wahrend die FDFD-Methode in einem bestimmten Frequenz-
punkt die Ergebnisse liefert, ermoglicht die FDTD-Methode die Simulation in einem grol3eren Fre-
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guenzbereich. Mittels FFT lassen sich die Ergebnisse vom Zeitbereich in den Frequenzbereich
transformieren.

Jede der vorgestellten Methoden hat ihre Vor- und Nachteile in der Berechnung von dreidimensio-
nalen Strukturen. Fir die Analyse koplanarer passiver Schaltungskomponenten hat sich die Finite-
Differenzen-Methode als sehr leistungsstark erwiesen. Sie ist flexibel in der Berechnung verschie-
dener Geometrien und bertcksichtigt unterschiedliche Materialparameter. Ein entscheidender Vor-
teil der FD-Methode ist die direkte Umsetzung der Maxwell-Gleichungen.

2.2 Prinzip des FDTD-Verfahrens

In diesem Kapitel wird die FDTD-Methode im Hinblick auf die S-Parameter-Darstellung von
Schaltungen beschrieben.

Das Finite-Differenzen-Verfahren wurde im Jahre 1966 von Yee vorgestellt [1]. Die elektromagne-
tischen Felder werden mit Hilfe der diskretisierten Maxwell-Gleichungen berechnet. Dazu wird die
gesamte Struktur in Elementarquader unterteilt, auf denen die elektrischen und magnetischen Feld-
komponenten in einem versetzten Gitter (Bild 2.1) zueinander stehen (sogenannte Yee-Zelle).

Im Folgenden wird von der Integraldarstellung der Maxwellschen Gleichungen ausgegangen. Die

beiden ersten Maxwellschen Gleichungen lassen sich unter der Bedingung der Quellen- und Ver-
lustfreiheit wie folgt beschreiben:

fHids= ([ DdF (2.1)
fEds=~[ BdE 2.2)

E,(i+1,j,k+1)

E.(i+1,j,k) E,(i+1,j+1,k)

TE,j+1.k+1)

Eikl

X Z
E(i,j+1.k) Z»

y

Bild 2.1: Anordnung der elektrischen und magnetischen Felder in der Elementarzelle (Yee-
Zelle)

12



Die zugehdrigen Materialgleichungen fur ein homogenes und isotropes Medium lauten:

D =g,5,E=¢E

B= HoHly H= .UH
Wenn man die Gleichungen (2.1) und (2.2) in Raum und Zeit diskretisiert, ergibt sich das Finite-
Differenzen-Schema im Zeitbereich. Die Linienintegrale werden durch Multiplikation der Feldstar-
ke mit der dazugehérigen Kantenlange, die Flachenintegrale durch Multiplikation der Feldstarke

mit der dazugehorigen Flache ersetzt. Die zeitliche Ableitung wird durch den Differenzenquotien-
ten approximiert.

(2.3)

E,
B,
= X Exl Exr
E, Xl
4;» z Yy
Ay

Bild 2.2: Diskretisierung der 2. Maxwell-Gleichung ftr die z-Komponente
Diskretisiert man z.B. die z-Komponente der 2. Maxwell-Gleichung (2.2), so ergibt sich:
Bn+1/2 _ BQ—J/ 2
ExOAx+ EpAy- A X EA y=——2 N AxAy (2.4)

Die zugehorige Elementarzelle ist in Bild 2.2 dargestellt. Der obere Index n kennzeichnet den Zeit-
punkt, zu dem die Feldstarke berechnet wird. Der Zeitsahiritst durch das Courant-Kriterium

nach oben begrenzt. Der grof3tmogliche Wert hangt von den kleinsten Kantenlangen und der hdchs-
ten Ausbreitungsgeschwindigkeit (normalerweise der Lichtgeschwindigkeit im Vakuum) ab:

1

Atmax =

(2.5)

J 1,1 1 c

2 2 2
AXmin Aymin AZmin
Zur Anregung der Struktur wird im betrachteten Fall am jeweiligen Tor die Feldverteilung einer
Mode eingeprégt.

2.3 Berechnung der S-Parameter

Die S-Parameter dienen zur Charakterisierung der Hochfrequenzeigenschaften der Schaltungskom-
ponenten. Die FDTD-Methode wurde zur Berechnung von planaren Strukturen erfolgreich ange-
wendet (z.B. [25]-[27]).
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Das FDTD-Verfahren berechnet die Felder im Zeitbereich. Um frequenzabhangige Grol3en zu er-
halten, transformiert man mit Hilfe von FFT (Fast Fourier Transform) die Ergebnisse in den Fre-
guenzbereich.

Bild 2.3 stellt eine typische Konfiguration zur Berechnung der S-Parameter an einem Zweitor dar.
Die zu berechnende Struktur besteht aus Leiter 1, Diskontinuitat und Leiter 2. Die Anordnung wird
an Ein- und Ausgang mit PML-Wanden abgeschlossen. Auf die PML-absorbierenden Randbedin-
gungen wird im nachsten Kapitel naher eingegangen. Um Abstrahlungseffekte zu beriicksichtigen,
konnen auch seitlich absorbierende Randbedingungen eingesetzt werden.

Diskontinuitat
Leiter 1 fu“(t Lﬂ) Leiter 2

PML
PML

\V\ l—
Quellenebene YY) ;
| Tor1 Tor2
: | |
b
V4

Bild 2.3: Berechnung der S-Parameter fur ein Zweitor

An der Quellenebene wird die elektromagnetische Welle angeregt. Dies geschieht entweder durch
Einpragen einer Spannung oder einer Feldverteilung der erwiinschten Mode. Sie wird dem zu be-
rechnenden Feld Uberlagert. Dadurch wird die von einer Diskontinuitat reflektierte Welle von der
Quelle nicht gestort. In negativer z-Richtung wird die angeregte Welle durch die PML-Schicht ab-
sorbiert. Von der Diskontinuitat wird sie dann zum Teil reflektiert. Am Tor 1 Uberlagert sich die
hinlaufende Welle pft) mit der reflektierten Welle(t). Um die beiden Wellenanteile voneinander

zu trennen, ist eine zuséatzliche Simulation der langshomogenen Speiseleitung (Leiter 1) notwendig.
Aus dieser Berechnung ergibt sich die hinlaufende Welle. Sie ist dann von der gesamten Welle ab-
zuziehen, um den reflektierten Anteil zu bekommen. Ein Teil der hinlaufenden Welle erreicht das
Tor 2 und wird als transmittierte Wellgt) detektiert.

Die Reflexions- und Transmissionsfaktoren lassen sich wie folgt berechnen:

_ FFT(u (1)
S = FET(uh(0) (2.6)
FFT(u(1)
S = FFT(uh(0) (2.7)
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Als Anregungsfunktion wird haufig der Gaul3-Impuls verwendet, da er eine stetig differenzierbare
Funktion darstellt und ein begrenztes Frequenzband anregt. Seine Fouriertransformierte ist wieder-
um gaul3formig mit der Mittenfrequersz(k.

2.4 Effiziente Implementierung des FDTD-Algorithmus

Bei der Implementierung des FDTD-Algorithmus wird auf folgende Aspekte Wert gelegt:
» Geringe Rechenzeit und Speicherbedarf.
» Hohe Flexibilitdt bzgl. der zu untersuchenden Strukturgeometrie.
* Leichte Erweiterbarkeit sowie Kompatibilitdt zu F3D-Software (vorhandenes institutsei-
genes FDFD-Tool (Finite Difference in Frequency Domain)).
Daraus ergeben sich drei Gesichtspunkte fur die Programmierung:
1. Anstelle der Differentialform wird die Integralform der Maxwell-Gleichungen verwen-
det.
2. Anstatt der Felder E und B werden neue integrale Rechengrof3en EL und HL eingefuhrt,
um die Rechenzeit zu reduzieren.
3. Gemeinsame Koeffizienten werden benutzt, um die Kompatibilitat zu F3D zu gewahr-
leisten und die Programmpflege zu erleichtern.

2.4.1 Diskretisierung der Maxwellschen Gleichungen

Die herkommliche FDTD-Methode verwendet die Differentialform der Maxwell-Gleichungen so-

wie die Felder E und H als Rechengréf3en. Der Nachteil dieses Ansatzes liegt darin, dal3 bei An-
wendung von nichtaquidistantem Gitter (graded mesh) und unterschiedlicher Materialbelegung der
elektrische Flul3 ungenau berechnet wird. Da die Grof3e H unstetig an der Trennflache sein kann, ist

sie bei Anderung vom, undefiniert. Aus diesen Grunden wird die Integralform der Maxwell-
Gleichungen benutzt. Als Rechengrdél3en dienen E und B.

Zur Veranschaulichung werden im folgenden die z-Komponenten der 1. und 2. Maxwellschen Glei-
chung diskretisiert. Gleichung (2.1) wird umgewandelt in:

f% Bds= [[ ¢ EdF (2.8)

Gleichung (2.2) bleibt unverandert. Bild 2.4 stellt die zugehorigen Feldkomponenten dar.
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Bild 2.4: Anwendung der beiden Maxwell-Gleichungen auf eine Elementarzelle

Die raumliche und zeitliche Diskretisierung der beiden Maxwell-Gleichungen (2.8) und (2.2) er-
gibt:

+1 2LA Ay, U +1 28X, Ax, U + Ay [
Ba ™ cO—Y + —2 0+ B;‘O”zg_y'+ y’D— B;‘r]‘ZE_U+_XOD_ B;‘u1&+im

Dulu Hio u D/Jlo Hro U [IJru Hro u E]I'llu Hry L
En+1 _ En
= T(gluAXuAyl + glOAXOAM + groA )SA ¥ + gruA )ﬁA Y)
(2.9)
Bn+1/2 _ BQ_]/ 2
Eqlx+ EjlAy— BAx— EA y=-—2 AxAy (2.10)

At

Man erkennt, dal3 unterschiedliche Materialbelegung und verschiedene Gitterabmessungen (Kan-
tenlange und Flache) vollstandig berticksichtigt werden. Die restlichen x- und y-Feldkomponenten
lassen sich auf &hnliche Weise ermitteln.

2.4.2  Formulierung des FDTD-Algorithmus durch neue Rechengrof3en EL, HL und Koeffi-
zienten

Der Nachteil der Implementierung des FDTD-Algorithmus in der Form der Gleichungen (2.9) und
(2.10) liegt darin, dal3 mehrere Multiplikationen, die ja mehr CPU-Zeit als Additionen verbrauchen,
pro Zeitschritt durchgefuhrt werden. Diese Gleichungen lassen sich mit Hilfe der neuen Rechen-
groRen EL und HL so umformulieren, daf? die Anzahl der Multiplikationen reduziert wird. Diese
neuen GrofRen stellen die Wegintegrale der mit Korrekturfaktoren gewichteten elektrischen und
magnetischen Felder dar:

EL2™(, j,k) = EX*Y(i, j k)IDz(K)OCLE, (i j, k) (2.11)
n+1/2,: : N+l 2. - N AZ(k) AZ(k—l) .
HLTY2(i,j k)= B (), ’k)%Eh(i,j PR _DEILMZ(L k) @12

16



Die Indizes i, j und k kennzeichnen die Position im Finite-Differenzen-Gitter (siehe auch Bild 2.1).
CLE und CLM sind die sogenannten Korrekturfaktoren der elektrischen und magnetischen Linien-
integrale. Auf diese Korrekturfaktoren, die das Feldverhalten an Singularitaten beschreiben, wird in
Kapitel 5 ausfuhrlich eingegangen. Im konventionellen Fall nehmen sie den Wert 1 an.

Die bendtigten Parameter wie Materialien, Gitterabstande, Zeitschritt und Korrekturfaktoren lassen

sich zu Koeffizienten zusammenfassen. Solche Koeffizienten erleichtern auch die Erweiterbarkeit
des Programms, da der Kern des Programms (Solver) unverandert bleiben kann und nur die Koeffi-
zienten geandert werden. Aul3erdem wird die Kompatibilitdt zu F3D gewabhrleistet, da dort die glei-

chen Koeffizienten verwendet werden kdonnen.

Im Hinblick auf die PML-Randbedingungen, die verlustbehaftete Materialien anwenden, missen
die Maxwell-Gleichungen (2.8) und (2.2) erweitert werden:

f% Bas= ([ (st+ a*@ dF (2.13)

= (= *1_. .
fEds=-[[ro’, %dF (2.14)

o kennzeichnet die elektrische uaddie magnetische Leitfahigkeit. Unter Verwendung der neuen
Rechengrof3en EL und HL lassen sich die Gl. (2.13) und (2.14) nach einigen Umrechnungen (aus-
fuhrliche Herleitung siehe Anhang 8.1) wie folgt darstellen:

n+1/2 n+1/ 2 n+i 2 n+12
HLy ™Y 2+ HL Y 2= HLYy 2= HLY,

n+l _ =(n n+1 n (2.15)
- CEPR, (2 - EL ycsig Ee *ER 2+ EL
ELQI + ELr;o - El-r>]<r - EI—r;u
(2.16)

n+l/2 _ n-12 n+1 2 n-12
- —cMYE 2 AtHLZ —csim, ALz JZ’HLZ

Die neu eingefiuihrten Koeffizienten werden als FD-Koeffizienten bezeichnet, da sie sich zwischen
Zeit- und Frequenzbereichsverfahren (FDTD und FDFD) nicht unterscheiden. Sie lauten:

CcEPF, = £8F [CFE, (2.17)
Al [CLE,

csig, = ZAFe [LFE, (2.18)
Al [CLE,

cMmyF, = HBFm [CFM, (2.19)

Al [TLM,
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o [AF, [CFM,

CSIM, =
Al [TLM,

(2.20)

AFg, Alg bzw. AR, Al stehen fur die Flachen und Kantenlangen, Uber die das zugehdorige elektri-
sche bzw. magnetische Feld integriert wird. CFE und CFM sind die Korrekturfaktoren der elektri-
schen und magnetischen Flachenintegrale.

Lost man die Gleichungen (2.15) und (2.16) nach den Gr(ﬂléﬁl und HLQ“’2 auf, erhalt man
die endgultige Form des neuen FDTD-Algorithmus:

ELY(, j,k) = CLE, (i, j,k)CELL(i, ] k )+ C2E, (i, | k)0

2.21
(HLY2G, 1 -10)+ HUY 2, K )= HLE 30 KO-HLY P20 1 & -

HLY™2(i,j k) =C1M,(i,j k )HLY V21 ,j k )-C2M, (,j k )T

. o . . (2.22)
(EL;‘(., jK)+EL (i +1,] k)= ELL (i, j + 1K)~ EL G, ,k))

Man erkennt sofort die Kompaktheit und Ubersichtlichkeit der neuen Formulierung. Es sind nun
nur noch zwei Multiplikationen pro Iterationsschritt notwendig. Die FD-Koeffizienten GEPF

CSIE;, CMYF, und CSIM sind in den Koeffizienten CLEC2E, C1M, und C2M enthalten. Die-
se werden als FDTD-Koeffizienten bezeichnet und lauten:

,_ CSIE At At
T 2[CEPE _ CEPE
CIE = Csie C2E, =Gl (2.23)
2(CEPF, 2[TEPF,
. CSIM, (At At
T 2mMYE _ CMYE
CIM, = ., CSIM, IA C2M; = ., CSIM, It (2.24)
2[CMYFE, 2[CMYF,

Die verbleibenden x- und y-Komponenten der Maxwell-Gleichungen kdnnen auf &hnliche Weise in
das neue Finite-Differenzen-Schema uberfihrt werden. Die fur die Implementierung endgtiltige
FDTD-Formulierung lautet in Matrixform:

[EL”+1] =[cLg] [p EI_“] [ E][FZ HE*“] (2.25)

[HL”+1/2] :[ClM][pHL”'”2]+[C2 M][@Z EL”] (2.26)

Die Vektoren haben jeweils drei Komponenten x, y und z. Die Gleichungen (2.25), (2.26) sind im
Anhang 7.1 in detaillierter Form dargestellt.
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Beim FDTD-Algorithmus werden die elektrischen und magnetischen Feldkomponenten (hier EL
und HL) iterativ jeweils um einen halben Zeitschritt versetzt berechnet. Deswegen wird das Verfah-
ren auch als ,leapfrog“-Algorithmus bezeichnet. Zum Zeitpuridt K3t sich die elektrische Feld-
komponente aus ihrem eigenen Wert zum Zeitpunkt n und aus den Werten der umliegenden magne-
tischen Feldkomponenten zum Zeitpunkfif2 berechnen. Analog laR3t sich die magnetische Feld-
komponente zum Zeitpunki+f/2 aus ihrem eigenen Wert zum Zeitpunkiif2 und aus den umlie-
genden elektrischen Feldkomponenten zum Zeitpunkt n berechnen.
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3 Absorbierende Randbedingungen: PML fur FDTD

Die Modellierung des offenen Raumes erfordert bei der Finite-Differenzen-Methode Randbedin-
gungen, die die hinausgehende Welle absorbieren. Als Stand der Technik gelten die PML-
Bedingungen (Perfectly Matched Layer). Die erste Veroffentlichung durch Berenger im Jahr 1994
[16] hat auf diesem Gebiet weltweit starkes Interesse hervorgerufen [28]-[35]. Der grof3e Vorteil
des PML-Ansatzes liegt in seiner hohen Effizienz. Im Vergleich zu anderen absorbierenden Bedin-
gungen [14], [15] liegt die Absorptionsrate um Vielfaches hoher. Da im FDTD-Verfahren die ab-
sorbierenden Randbedingungen die Genauigkeit entscheidend beeinflussen, wird mit Hilfe des
PML-Ansatzes die Effizienz signifikant verbessert.

3.1 Der PML-Ansatz

Der PML-Ansatz basiert darauf, dal3 ein kinstliches Medium erzeugt wird, das die hinausgehende
Welle ohne Reflexion an der Trennflache absorbiert. Das PML-Medium ist anisotrop und sowohl
elektrisch als auch magnetisch leitend. Es hat den gleichen Wellenwiderstand wie der des PML-
freien Mediums, unabhéangig vom Einfallswinkel und von der Frequenz der hinausgehenden Welle.
Um dieses Ziel zu erreichen wird in der ursprunglichen Formulierung des PML-Ansatzes [16], [36]
jede Feldkomponente in zwei Subkomponenten zerlegt, der sogenannte ,splitting“-Ansatz. Man hat
dadurch einen Freiheitsgrad mehr in der Wahl der Leitfahigkeit. Die Wellenwiderstandsanpassung
spezifiziert die Leitfahigkeitsparameter. In neueren Verotffentlichungen wird die reflexionsfreie
Absorption dadurch erzielt, dal3 anisotrope Materialien (als diagonale Tensoren) einfuhrt werden
[32], [33], [34]. Man erspart sich die Komponentenzerlegung, was die Frequenzbereichsdarstellung
erleichtert.

In dieser Arbeit wird der ,splitting“-Ansatz im Hinblick auf die Analyse von koplanaren Strukturen
mit geschichtetem Medium untersucht.

3.1.1 Die zweidimensionale TE-Welle im PML-Medium

Um die Theorie der PML-Technik zu erlautern, wird die Ausbreitung der TE-Welle im PML-
Medium fur den zweidimensionalen Fall betrachtet. In Anlehnung an Berengers erste Veroffentli-
chung wird die dort verwendete Notation tbernommen. Die Herleitung erfolgt hier nur fir den Frei-

raum. FUr ein dielektrisches Medium wird die Gr@gdurche=¢qe, ersetzt.

Die Maxwell-Gleichungen flr eine TE-Welle mit den FeldkomponentgrEund H, lauten im
Freiraum:
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U= M,

& +0E, = 3.1
0 dt X @y ( )
JE oH
y -—
& X +0E, = z (3.2)
x oE
IJO&HZ-FU I_Iz:aEX -2 (3.3)
ot oy X
Die GréReno und g stehen fir elektrische und magnetische Leitfahigkeiten.
Wenn die Bedingung
o9_0 (3.4)
& Ho

erflllt wird, dann ist der Wellenwiderstand des verlustbehafteten Freiraums gleich dem des verlust-
freien Freiraums. Keine Reflexion wird hervorgerufen, wenn die Welle senkrecht die Trennschicht
der beiden Medien Uberquert. Wenn die Welle jedoch schrag einfallt, wird sie zum Telil reflektiert.
Um dieses Problem zu l6sen, setzt Berenger eine Komponentenzerlegung apKbrapdnente

wird in zwei Subkomponenten,kund H, aufgespalten, wobeitlie Summe von §j und Hy ist.

Die Maxwell-Gleichungen (3.1), (3.2) und (3.3) gehen in die PML-Gleichungen Uber:

& daEtX +oE, = W (3.5)
g2 +0E, = a(HZ;: ) (3.6)
Ho d';tzx +OH = -% (3.7)
,uo%+0;sz:% 39)

Man sieht, daf3 die Leitfahigkeiten nun anisotrop sind. Die Gl. (3.5)-(3.8) reprasentieren sowohl das
physikalische als auch das kinstlich erzeugte Medium. Wenn nangiick 0, =0 und

0; = U*y =g gelten, gehen die GI. (3.5)-(3.8) in (3.1)-(3.3) Uber. Die PML-Gleichungen kénnen
also als Verallgemeinerung der Maxwell-Gleichungen betrachtet werden.
Die Aufgabe besteht nun darin, die Leitfahigkeiten des PML-Mediums so zu wahlen, daf3 die Wel-

lenwiderstandsanpassung unabhangig vom Einfallswinkel der aus dem Vakuum kommenden und
auf die PML-Schicht auftreffenden Welle gewahrleistet ist.
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Bild 3.1: Zweidimensionale TE-Welle

Dazu betrachtet man eine zweidimensionale harmonische TE-Welle, die sich in der x-y-Ebene aus-
breitet und deren elektrische Feldkomponente mit der y-Achse den Witkelet (Bild 3.1). lhre
Feldkomponenten lassen sich wie folgt ausdriicken:

E, = —E,singe k) (3.9)
E, = Eycogpe ) (3.10)
H oy = H g8’ 7 (3.11)
Hy = H el @) (3.12)

wobei k und k, die komplexen Ausbreitungskonstanten in x- und y-Richtung sind. Werden die
Feldkomponenten (3.9)-(3.12) in die PML-Gleichungen (3.5)-(3.8) eingesetzt, erhalt man:

£,E, Sing - j% Eoing = ky( Hpo* Hayo) (3.13)
EoEqCcosp — j% E, co® = kX(HZX0+ szo) (3.14)
HoHzxo — j%;Hsz:kxEOCOS(p (3.15)
HoH zy0 = j%;szo:kyEosinqb (3.16)

Lost man Gl. (3.15) und (3.16) nachyblund Hyg auf und setzt sie in Gl. (3.13) und (3.14) ein,
reduziert sich das System auf zwei Gleichungen:
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0 L
o, 0 Dk ky sing .
. . Cco
EoHoEl—J—y EBln¢=kyE X S¢ +— B (3.17)
0 7wl iy Oy gy
%l How uow%
E L
.o, O Ok, cosp ~ kysing
£ El— X _cosp =k X — + - 3.18
oHod JngD sp =Ky - 5 (3.18)

Um dieses Gleichungssystem nach den beiden Ausbreitungskonstanted k zu I6sen, wird
zunachst Gl. (3.17) durch GlI. (3.18) dividiert:

EL—J—[Bmd)
ky _ O eowD (3.19)
K. :
3 g

Nun kann man diese Gleichung naghbiw. Kk, auflosen und in GI. (3.17) bzw. (3.18) einsetzen.

Man erhalt dann jeweils eine quadratische Gleichung Jfturkl k. Fur jede quadratische Glei-
chung gibt es zwei Losungen unterschiedlichen Vorzeichens, die von der Ausbreitungsrichtung der
Welle abhangen. Wéahlt man das positive Vorzeichen, ergibt sich:

VS"“ 0 El DCOS(/J (3.20)

wl]

A EoM .o, 0O .
k :MEL— — [sin 3.21
A gowll ¢ (3:21)

wobei
G= \/WX cos’ ¢ + w, sirf ¢ (3.22)
und
1-j 7 1-j
w = —02 w, =02 (3.23)
1- Ox 1- j&
How How
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Wenn jede Feldkomponente durghersetzt wird, 1aRt sich ein allgemeiner Ausdruck der PML-
Gleichungen (3.9)-(3.12) mit Hilfe der berechneten Ausbreitungskonstanten in Gl. (3.20) und (3.21)
angeben:

ng_xcowwsimﬁg _oxcosp _Uys""i’y
cG e £,CG e £,CG (3.24)

Y =yee

wobeic =

! fur die Lichtgeschwindigkeit steht.
v €oMo
Zur Berechnung des Wellenwiderstandes im PML-Medium werden die Ausbreitungskonstanten aus
Gl. (3.20) und (3.21) in Gl. (3.15) und (3.16) einsetzt. Addiert man dann die beiden Subkomponen-
ten Hyo und Hyo zu Hy, 1aRt sich der Wellenwiderstand angeben:

7-FBo_ K1 (3.25)
Ho & G

Damit der Wellenwiderstand des PML-Mediums gleich dem des Vakuums ist, muf3 G winkelunab-
hangig gleich 1 sein. Aus der Definition von G in Gl. (3.22) und (3.23) ergeben sich folgende Be-
dingungen fur die Anpassung:

* *

g g (o) o)
Oy _ 0y “y _%y (3.26)

€& Ho & Ho
Wenn diese Bedingungen erfillt sind, kann die Welle aus dem Vakuum auf die PML-Schicht auf-
treffen, ohne reflektiert zu werden, und zwar unabhangig vom Einfallswinkel und von der Fre-
quenz.
Die Welle im PML-Medium fiir den Anpassungsfall{Q laf3t sich ausdricken:

_wg_xcosqb+ysir¢§ _O’XCOSd)X _aysinqby
: c e &

W =yee g &€ (3.27)

Der 1. exponentielle Term stellt die normale ausbreitungsfahige Welle im Vakuum dar. Die Aus-
breitungskonstante steht senkrecht zum E-Feld und liegt in der x-y-Ebene. Durch die beiden letzten
Terme wird die Welle exponentiell und richtungsabhangig gedampft. Ublicherweise erfolgt die
Dampfung im PML-Medium nur in einer Richtung, so dal? entwedederay gleich Null ist.

Fur die zweidimensionale TM-Welle kann analog das gleiche Ergebnis der Anpassung fur den Wel-
lenwiderstand hergeleitet werden.

3.1.2 Die dreidimensionale PML-Formulierung

Im 3D-Fall werden alle sechs Feldkomponenten aufgespalten. Es entsteht dann ein Satz von 12
Gleichungen:
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X yExy = &
Eo—=2+0,E,, = a(Hy);; " yz)
Po— L +02Eyz—a(nyd:sz)
3.28
& X 4 OxEyx = a(HZXa: H ZY) o
Eo—22+0,E, = a(HyX&: " yz)
Eo—2L+ o,E,y=- 0(nyﬂ;- A Xz)
o —2 + O';ny = d(EZXo; EZY)
Ho— 2 +0,Hy, = d(nydZ o)
o T G, = - d(EXi;: Exz)
3.29
o —2 + 0o H = a(EZZ; EZV) o
s = EE)
o T2 40 H, = 0(Exyd;'/' Exz)

Mit Ey = Ex,+ Eyy Ey = Eyp+ Eyyy oo Hy = Hop v Hypy

Xy’
Fur die Anpassung des Wellenwiderstandes missen folgende Bedingungen erfllt werden:

9y - 9x 9y 9% 9, _9;

= Ox -9 (3.30)
& Mo & Ho & Mo

Fur ein PML-Medium im Dielektrikum kann analog die Anpassungsbedingung hergeleitet werden:

* * *
er — ax Uyr — O'y Gzr — Uz

(3.31)

€ Ho € Ho €& Ho
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Aufgrund der Stetigkeitsbedingung der tangentialen Komponenten an der Trennflache missen die
Gleichungen (3.30) und (3.31) gleich sein (siehe auch Gl. (3.24)). Es ergibt sich folgende Bezie-
hung:

(3.32)

Die magnetischen Leitfahigkeiten sind von der Anderung des Dielektrikums nicht betroffen, da
sich nicht &ndert. Wenn alle Anpassungsbedingungen in Gl. (3.30)-(3.32) erfullt werden, kann die
Welle von der PML-Schicht reflexionsfrei absorbiert werden.

«—PML—

Grenzflache
T

rrrrrrrrrrrrrrrr [~ I Elektrische Wand

1. PML-Schicht

Bild 3.2: PML-Randbedingung fir geschichtetes Dielektrikum

An dieser Stelle sei bemerkt, daf3 die perfekte Anpassung nur im Kontinuum ihre Gultigkeit hat. Bei
numerischer Anwendung (wie beim Finite-Differenzen-Verfahren) kommt es an der Trennflache
immer zu Reflexionen. Im Finite-Differenzen-Gitter stehen die E- und H-Feldkomponenten um eine
halbe Kantenlange versetzt zueinander. Es gibt daher strenggenommen keine ebene Wellenfront.
Beim FDTD-Verfahren werden damit z.B. die E-Feldkomponenten der ,ebenen® Wellenfront beim
Auftreffen auf die PML-Schicht gedampft, wahrend die zugehdrigen H-Feldkomponenten noch
unberihrt bleiben. Diese werden erst einen halben Zeitschritt spater gedampft. Ein aus einer Schicht
bestehendes PML-Medium wirde daher ein unbefriedigendes Ergebnis liefern. Das PML-Medium
besteht in der Regel aus mehreren Schichten, die mit einem bestimmten Leitfahigkeitsprofil verse-
hen sind. In der ersten Schicht ist die Leitfahigkeit am kleinsten und nimmt dann nach auf3en hin zu
(siehe auch Bild 3.2). Damit erreicht man ein optimales Absorptionsverhalten, da die numerische
Reflexion an der ersten Schicht am kritischsten ist und die Welle erst mit zunehmender Entfernung
von der Grenzflache starker gedampft wird. Hierzu sei angemerkt, daf} diese Problematik in der
Frequenzbereichsformulierung vermieden werden kann.
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Aus GI. (3.27) kann man ablesen, dal} eine Welle, die auf ein zur x-Achse senkrecht stehendes
_occosp

PML-Medium (Bild 3.2) auftrifft, um den Faktoe ¢  gedampft wird. Von der elektrischen

Wand, die das PML-Medium abschlief3t, wird die Welle reflektiert und erfahrt nochmals die gleiche

Dampfung auf dem Rickweg, bevor sie das Medium verla3t. Der gesamte Dampfungsfaktor bzw.

Reflexionsfaktor lautet daher:

_Zax cosp «

R=e & (3.33)

Fur die Leitfahigkeito, wird aus den genannten Grinden das folgende Profil als Funktion von x
gewahlt:

o,(x)= Uxmax%§ (3.34)

wobei Oymax flr die maximale Leitfahigkeit (in der letzten Schicht), d fur die Dicke des PML-

Mediums und n flir die Anstiegsstarke der Leitfahigkeit (meist w2 gewahlt) steht. Aus dem
d

Produkto, [X im Exponent der Gl. (3.33) wird nun das Intng’aJ‘X(x)dx:
0

cos¢d
-2 £ Iax(x)dx
R=e 0 (3.35)

Bei vorgegebenem Dampfungsfaktog=R($=0) laf3t sichoymax durch Einsetzen der Gl. (3.34) in
Gl.(3.35) bestimmen:

n+1)e,C
Oy max = —%In R (3.36)

Damit erhalt man das Leitfahigkeitsprofil in Abhangigkeit der Entfernung zur Grenzflache:

o,(x)= _(n+2—i)soc In R, E%g (3.37)

Es hat sich gezeigt, dal3 Reflexionsfaktorgrz®Rischen 0.1% und 1% zu optimalen Ergebnissen
fuhren.

3.1.3 Implementierung der PML-Formulierung in das FDTD-Verfahren

Da die Maxwell-Gleichungen in Integralform (siehe Kapitel 2) verwendet werden, mussen die
PML-Gleichungen ebenfalls in Integralform umformuliert werden. Stellvertretend erfolgt die Um-
wandlung fur die z-Komponente. Die Komponentenzerlegung der beiden Maxwell-Gleichungen in
Integralform ergibt:
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f% éyd:c,:ﬂ(s*szmx*sz) dF
f% éxdézﬂ(si;zymy”lzzy) dF

fess=gf

S « 1 - 0O =
H%x+axﬁ BzﬂdF

fEds=—[[ ﬁ*@ﬁ a*y% “Bzﬁ dF

bzw. in diskretisierter Form (siehe auch Bild 3.3):

yzo

DAB ymﬁBnﬂ/Z_'_ n+]/2 DAymaBnﬂlZ_'_ n+1

0 o Op, O
En+1 _ En 1 N
= (“:AXmAym)ZXA—tZX + (axAXmAym) sz
m[] Xmﬁ B2 4 BX+1/2) DA[] XmaBQ;r]{ 2, n;riz)
U H, U Hy
En+1 _reh-1
z z
= (“':AXmAYm)yA—ty + (ayAXmAYm) E
(Eyr/]zo + Eyr/]xo Eyr/]xu - E;)xu)A ¥%
N n+l/2 _ ph-12 . n+1 2 n—lq]
— _DBzx Bzx + o, l Bzx + X DﬁXeAye
O At u 2 O
( )?yl + sz Exyr Eer)A %X
DBn+1/2 _ph-12 . Bn+ 1 2 n-12]
=g, IO T Dy,
At u 2

wobei die in Klammern dargestellten Produkte in Gl. (3.40) im einzelnen lauten:
EAXAY HEAXANTELA XA Y +EN XA Y
(0xBX DY) =
(oyAxmAym) =0

(eXmym) =

O-XlLAXLAy|+JX|A X(A yl+0 xrtA XA yr+a xrtA )@ Y
y|LAXlAy|+O— yI(A X(A y+to yrtA XA yto yrlA )g& Y
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Bild 3.3: Anwendung der PML-Gleichungen auf die Elementarzelle

Als néachster Schritt werden die nun in Integralform vorliegenden PML-Gleichungen (3.40), (3.41)
durch die neuen RechengrofRen EL und HL sowie die FD- bzw. FDTD-Koeffizienten (zur Definiti-
on siehe Kapitel 2) ausgedruckt. Auf eine ausfuhrliche Herleitung wird hier verzichtet, da bereits im
vorhergehenden Kapitel das Prinzip erklart wurde. Als endgiiltige Form fir die Implementierung
erhalt man einen Satz von 12 Gleichungen, die im Anhang 8.2 detailliert beschrieben werden.
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4 Ausbreitungsverhalten der koplanaren Leitung im Terahertzbe-
reich

Das Interesse am Terahertzbereich (100-1000 GHz) ist in den letzten Jahren gestiegen. Dieser Fre-
guenzbereich ist zur Zeit noch weitgehend ungenutzt. Er verspricht in naher Zukunft jedoch interes-
sante Anwendungen, insbesondere auf dem Gebiet der Radioastronomie sowie zur Detektion von
Materie, z.B. von atmosphéarischen Gasen, im Zusammenhang mit globalen Umweltbeobachtungen.
Die Eignung ruhrt daher, dal3 die meisten Molekilresonanzen in dieses Frequenzspektrum fallen.
Hinzu kommt, dal3 erste Halbleiterbauelemente mit Grenzfrequenzen oberhalb von 100 GHz ver-
fugbar sind. Dadurch riicken MMIC-Schaltungen in diesem Frequenzbereich ins Blickfeld.

Geeignete Wellenleiterstrukturen bilden die Basis fur solche Anwendungen. Die CPW-Leitung
(Bild 4.1) spielt hier eine wichtige Rolle. Die entscheidenden Vorteile gegen gegenuber den ande-
ren Leitungskonzepten sind die Mdglichkeit zur Miniaturisierung sowie kostengunstige Herstel-
lung. Aul3erdem hat sich dieser Leitungstyp im Mikrowellenbereich etabliert und braucht fir hohere
Frequenzen nur entsprechend skaliert zu werden.

Masseleiter

ty Signalleiter

l L] Ll Ll P

m S w S m

: Substrat

Ruckseitenmetallisierung

Bild 4.1: Koplanare Leitung mit Ruckseitenmetallisierung

Mit Hilfe der PML-absorbierenden Randbedingungen lassen sich Abstrahlungseffekte analysieren.
Dadurch ist man in der Lage das Ausbreitungsverhalten bzgl. Dispersion und Dampfung der kopla-
naren Leitung mit Ruckseitenmetallisierung (Bild 4.1) im Frequenzbereich bis 1 THz zu untersu-
chen.

In der Vergangenheit wurden analytische Approximationen formuliert, um die Dispersion und das
Abstrahlungsverhalten der CPW-Leitung zu beschreiben [37], [38]. Die Formeln wurden durch e-
lektrooptische Messungen im Frequenzbereich bis 1 THz verifiziert. In [39] wird die Dispersion mit
der FDTD-Methode im Frequenzbereich bis 300 GHz berechnet, jedoch nicht die Dampfung. Die
Abstrahlungseffekte fur koplanare Leitungen mit endlich breiten Masseleitern wurden in [40], [41]
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untersucht, allerdings nur qualitativ. Es fehlt an quantitativen Aussagen, die im Folgenden mit Hilfe
von elektromagnetischer Simulation gewonnen werden.

Die Untersuchung wird mittels der FDTD-Methode unter Nutzung der PML-Randbedingung durch-
gefuhrt. Sie soll klaren, wie das Ausbreitungsverhalten der CPW-Leitung durch die lateralen Ab-
messungen bestimmt wird, insbesondere durch die Breite des Masseleiters [42].

4.1 Ausbreitungsfahige Moden im Frequenzbereich bis 1 THz

Zum allgemeinen Verstandnis werden zunachst die ausbreitungsfahigen Moden beschrieben, die auf
der koplanaren Struktur im Frequenzbereich bis 1 THz auftreten kénnen.

4.1.1 Grundmoden

Auf der koplanaren Leitung mit Rickseitenmetallisierung (Bild 4.1) kbnnen sich zwei Grundmoden
(bei magnetischer Wand in der Mitte des Signalleiters) ausbreiten: die erwtinschte CPW-Mode und
die unerwinschte PPL-Mode (Parallel Plate Line) [43]. Bei der CPW-Mode konzentriert sich das
Feld im Schlitzbereich zwischen Signal- und Masseleitern (Bild 4.2 (a)), wahrend sich bei der PPL-
Mode das Feld nahezu vollstandig im Substrat zwischen der oberen und unteren Metallisierung
befindet (Bild 4.2 (b)).

S0 N

4 \
\‘J A A4 A A\ A4 Y A4 A4 A4

(a) (b)
Bild 4.2: Elektrisches Feldbild der (a) CPW- und (b) PPL-Mode

Trifft die CPW-Mode auf eine Leitungsdiskontinuitat, koppelt sie in die PPL-Mode. Diese Kopp-
lung wird als parasitdre Modenkopplung bezeichnet. Sie kann die Funktionsfahigkeit der Hochfre-
guenzschaltungen durch Nebensprechen und Rickkopplung erheblich beeintrachtigen.

4.1.2 Oberflachenwellen

Fur die Oberflachenwellen [44] dient das Substrat als dielektrische Schicht auf der leitenden metal-
lischen Ruckseite als Wellenleiter (Bild 4.3).
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Bild 4.3: Dielektrikum auf ideal leitender Ebene als Wellenleiter fiir Oberflachenwellen

Oberflachenwellen kénnen sich in beliebiger Richtung parallel zur Substratoberflache ausbreiten.
Sie lassen sich in TM- und TE-Typen unterteilen (Transversal-magnetisch und Transversal-
elektrisch). Bei der TM-Welle besitzt nur das elektrische Feld, bei der TE-Welle nur das magneti-
sche Feld Langskomponenten (Feldbilder siehe [47]). Die Feldkomponenten verlaufen innerhalb
des Substrats sinus- bzw. cosinusformig, aul3erhalb des Substrats klingen sie in x-Richtung expo-
nentiell ab.

Um die Ausbreitungskonstanten der TM- und TE-Wellen zu bestimmen, wird die Wellengleichung
gelost. Die Berechnung laf3t sich durch den Separationsansatz durchfihren [44], [45], [46]. Die par-
tielle Differentialgleichung der Wellengleichung kann man dann in gewohnliche Differentialglei-
chungen uberfihren, die gelost werden konnen, wenn die entsprechenden Stetigkeitsbedingungen
an der Trennflache zwischen zwei unterschiedlichen Medien ausgewertet werden.

Die Herleitung fur die TM- und TE-Welle kann z.B. in [44] nachgelesen werden. Im Anhang wird
der TM-Fall ausfuhrlich erlautert. Die Grenzfrequenzen fir die beiden Wellentypen lauten:

Chn
f =—0 | mitn=0,1,2,... 4.43
9™ = o Je -1 (4.43)
= Co(l+2n) mitn =012,... (4.44)

9TE " g fe, -1

Man erkennt, daf3 die T¢WVelle fur alle Frequenzen>0 ausbreitungsfahig ist. Alle anderen Wel-
len kbnnen sich nur oberhalb der zugehorigen Grenzfrequenzen ausbreiten.

4.1.3 Hohere PPL-Moden bzw. Quasi-Hohlleitermoden

Neben den Oberflachenwellen sind im Terahertzbereich mit der PPL-Mode verwandte hdhere Mo-
den (sogenannte hohere PPL-Moden) der Leitungsstruktur ausbreitungsfahig. Sie kbnnen als Quasi-
Hohlleitermoden betrachtet werden, indem man die Schlitze in der Metallisierung vernachlassigt,
wodurch sich eine Microstripstruktur ergibt. Wenn man das Bandleitungsmodell (Bild 4.4) der Mic-
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rostripleitung [47] zugrunde legt, kann die Struktur seitlich durch magnetische Wéande modelliert
werden. Oben und unten ist sie durch elektrische Wéande begrenzt. Aufgrund des Streufeldes an den
Leiterkanten ist die Breite b des Modells etwas groRRer als die Leiterbreite (sie entspricht der effek-
tiven Leiterbreite). Das Bandleitungsmodell ist mit einem fiktiven Dielektrikum geflillt, das die

relative Permittivitag, s der Microstrip hat.

w b=w_>W
<+“—>
4. 1 = = =magnetische
' ' Wand
1 1 .
h — = | , = elektrische
° ans | Py Wand
8r [ 8r,eff |
[ | 1 Z
v oy ; y

Bild 4.4: Bandleitungsmodell fur die Microstripleitung

Das Bandleitungsmodell verhalt sich also wie ein Rechteckhohlleiter. Die Moden lassen sich wie-
derum in TM- und TE-Typen unterteilen. Die Ausbreitungskonstante der Moden lautet:

k, = \/wzugr,eﬁgo _(ki + ki/) (4.45)
. _mrm _nm _
mit kx—?, ky—r undn—O,l,Z,...
In normierter Form kann man sie wie folgt ausdricken:
[k, [f kZ + KZ
%D = Er eff — X—Zy (446)
0o Ko

Die Grenzfrequenzen sind fir beide Modentypen identisch:
C mrt I3 .
fo.mn= 0 \/E g + @n—g : mitn =0,1,2,... (4.47)
21 e ¢ \Ha b

Ubertragt man dieses Modell auf die koplanare Struktur, dann besteht die gesamte effektive Breite
in erster Naherung aus Signalleiterbreite w, zweimal der Schlitzbreite s und zweimal der Masselei-
terbreite m.
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Bild 4.5: Bandleitungsmodell fiir die untersuchte CPW-Struktur

Die zugehdrige Ausbreitungskonstante lafdt sich mit Hilfe der Gl. (4.45) bzw. (4.46) ermitteln.

4.2 Untersuchte Struktur und Methode der Analyse

magnetische Wand

PML .

m S w/2
“——————————rC—P¢—>
SI ¢¢_
z X
e=1167 |y Anregung

N

y

Ruckseitenmetallisierung

Bild 4.6: Die untersuchte CPW-Struktur

Die in Bild 4.6 dargestellte CPW-Struktur wird mit Hilfe der FDTD-Methode untersucht. Als Sub-
strat dient hochohmiges Silizium. Andere Materialien konnen verwendet werden, ohne daf3 sich die
prinzipielle Charakteristik der Leitung andert. Die Substratdicke betragtrd8&ie ist damit rela-

tiv grol3 gegentiber dem als ,ground-to-ground spacing“ bezeichneten AbstamdDis CPW-
Charakteristik wird daher nicht beeintrachtigt. Bei den Untersuchungen werden die Signalleiterbrei-
te w und Schlitzbreite s konstant gehalterX6um, s=12um), wahrend die Masseleiterbreite m
verandert wird. Die Leiterdicke wird, falls nicht explizit erwahnt, als unendlich diinn modelliert.

Die PML-Schichten, die sich seitlich und oberhalb der CPW-Leitung befinden, modellieren den
unendlich ausgedehnten Raum. Dadurch kdnnen Abstrahlungseffekte untersucht werden. Aufgrund
der Symmetrie wird nur die Halfte der Struktur berechnet. Leiter- und Substratverluste sind nicht
bertcksichtigt. Die Metalle sind ideal leitend.
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Bild 4.7: Abtastung der elektrischen Felder entlang der Ausbreitungsrichtung zur Berechnung
der Ausbreitungskonstante der CPW-Mode

Magnetische Wand

Um die CPW-Mode anzuregen, wird im Schlitzbereich zwischen Signalleiter und Masseleiter das
elektrische Feld eingepréagt (Bild 4.6). Neben der CPW-Mode ist auch die PPL-Mode fir alle Fre-
guenzen ausbreitungsfahig. Diese Mode hat jedoch den Hauptanteil des elektrischen Feldes in x-
Richtung (Bild 4.2 (b)). Durch das Einpragen des elektrischen Feldes in y-Richtung im Schlitzbe-
reich kann die unerwiinschte Anregung auf ein Minimum reduziert werden. Sie wird um so schwé-
cher, je grof3er der Abstand zwischen der oberen und unteren Metallisierung ist. Die Substratdicke
der untersuchten Anordnung wird daher so gewahlt, dafl3 die Anregung der PPL-Mode vernachléas-
sigbar gering bleibt.

Die Struktur wird mit einem nichtéaquidistanten Gitter (graded mesh) tiberzogen. An den Leiterkan-
ten, wo die Feldgradienten am gréf3ten sind, wird der Raum feiner diskretisiert. Die Dispersion und
die Dampfung der CPW-Mode lassen sich aus den elektrischen Feldern berechnen, die sich an zwei

Stellen zz; und zz; entlang der Leitung befinden [25], [39].

Die komplexe Ausbreitungskonstargeberechnet sich wie folgt:

Wz - By(@ 2= 2) y=-——T In Ey(w 2= 2) (4.48)
Ey(w,z: z) 5- ¢ Ey(w’Z: z)

mit z; > z;, wobei Ey(w,z= z) und Ey(w, z= ) die Fouriertransformierten der elektrischen

Feldkomponente im Schlitzbereich entlang der z-Achse sind (Bild 4.7). Die effektive Permittivitat
(Dispersion) laRt sich aus dem Imaginarteil der Ausbreitungskongtani@ + 3 berechnen:

0 [f
B_Z_n_ﬂ reff O greff B WH B (4-49)

Die Dampfung ist der Realteil vop.
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Da die Struktur keine verlustbehafteten Materialien enthélt, wird die Dampfung allein durch Ab-
strahlung verursacht.

4.3 Simulationsergebnisse

Zuerst wird der Fall mit unendlich ausgedehnter Masseleiterbreite untersucht. Hier kdnnen sich die
Oberflachenwellen nicht ausbreiten. Die Abstrahlung erfolgt also nur durch die Kopplung in die
Grundmode PPL und, durch die Substratdicke bedingt, hdhere Substratmoden, die sich dann seitlich
fortpflanzen. Die Ergebnisse sind in Bild 4.8 dargestellt. Sie stimmen mit den Ergebnissen der For-
mel in [37] gut Uberein.
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Bild 4.8: (a) Dispersion und (b) Dampfung der CPW-Leitung mit endlicher Massebreite (Bild
4.6) fur unendlich ausgedehnte Masseleiter. Vergleich zwischen FDTD und Formel
aus [37]
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Effektive Permittivitat
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Bild 4.9: (a) Dispersion und (b) Dampfung der CPW-Leitung mit endlicher Massebreite (Bild
4.6) als Funktion der Frequenz bei Variation der Breite m des Masseleiters

Bild 4.9 zeigt, wie sich das Ausbreitungsverhalten bei Variation der Breite m der endlich ausge-
dehnten Masse andert. Vergro3erung von m verursacht eine leichte Zunahme der Dispersion. Bei
den Fallen m80 und 16Qm sind geringe lokale Maxima zu erkennen. Die Dampfung andert sich
viel starker in Abhéngigkeit von m. Je groRer die Masseleiterbreite m, desto héher die Dampfung.
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Auch hier treten lokale Maxima in den Kurverr8 und 160dm auf, jedoch bei anderen Frequen-
zen und ausgepragter als bei der Dispersion.

Die lokalen Maxima der Phasenkonstante deuten darauf hin, daf3 sich die CPW-Mode mit anderen
hoheren Moden in Wechselwirkung befindet. Um diesen Effekt genauer untersuchen, werden die
Ausbreitungskonstanten der Oberflachenwellen und der hoheren PPL-Moden berechnet und mit der
der CPW-Mode verglichen.

Stellvertretend fur die Oberflachenwellen werden nur dig-Tivhd TE-Wellen berechnet (bis 1

THz kénnen sich die TM und TE-Wellen ausbreiten). Fur die héheren PPL-Moden werden hier
zwei Modelle (a) und (b) herangezogen. Die PPL(a)-Mode geht aus dem Bandleitungsmodell in
Bild 4.5 hervor. Hier setzt sich die Metallisierungsbreite b aus2&rwv zusammen. Wegen der
Symmetrie der CPW-Mode (magnetische Wand in der Mitte) interessieren hier gHWeHen

mit NA=b ausbreiten (also nur Vielfache varanstelleA/2 wie beim klassischen Hohlleiter). Die
beiden niedrigsten Moden vom Typ PPL(a) sind dahey,-Tihd TEsModen. Bei der PPL(b)-

Mode wird im Modell die Metallisierungsbreite b gleich der Masseleiterbreite m gewahlit. Da das
elektrische Feld hier unsymmetrisch (seitliche Lage von m) sein kann, lauten die beiden niedrigsten

Moden vom PPL(b)-Typ T& und Thyy.

b=2m+2s+w b=m

Q
1]
>
I
o
1l
>
2>

PLL(a)-Mode PLL(b)-Mode
(a) (b)

Bild 4.10: (a) PPL(a)-Mode wird durch die gesamte laterale Abmessung der CPW-Struktur und
(b) PPL(b)-Mode durch die Masseleiterbreite bestimmt.
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Bild 4.11: (@) Ausbreitungskonstanten der CPW- und hdéheren Moden und (b) Dampfung der
CPW-Mode als Funktion der Frequenz fli80um
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Bild 4.12:
CPW-Mode als Funktion der Frequenz fieI60um.

Bild 4.11 (a) und Bild 4.12 (a) stellen die normierten Ausbreitungskonstanten aller betreffenden
Moden fiir =80 und 16Qdm dar. Folgendes Verhalten laft sich fur die beiden Falle feststellen:

« Fall m=80um: ein lokales Maximum deg; ef-Kurve erscheint bei der Frequenz, bei der sich
TEg-PPL(a)-Mode und CPW-Mode kreuzen. Die Oberflachenwellen scheinen keinen Einfluf

41



auf 3 zu haben. Das Maximum der Dampfumdallt in die N&he der Frequenz, bei der sich die
Kurve der CPW-Mode mit der der §EPPL(b)-Mode schneidet.

* Fall m=160um: man findet ein &hnliches Verhalten wie fir86um. Geringe lokale Maxima in
& eff fallen mit den Schnittpunkten der J& und Ths-PPL(a)-Moden zusammen. Lokale Ma-

xima der Dampfung treten in der Na&he der Schnittpunkte dgt- TEBd Tk>PPL(b)-Moden
auf.

Bei der Ursachenforschung fur die loka@iMaxima fallt es auf, dal3 die Maxima bei den Frequen-
zen auftreten, bei denen die folgende Bedingung:

2 nrm 2
W UE — = 4.50
H Qz—m et B (4.50)

mit n=2 fir m=80um und 2,4 fur n=160um erfullt wird. Die linke Seite von Gl. (4.50) stellt die
Ausbreitungskonstante der héheren PPL-Moden dar.

Wenn eine gefiihrte Welle (hier die CPW-Mode) in die Oberflachenwelle koppelt und dadurch E-
nergie seitlich von der Leitung abgefuhrt wird, dann bezeichnet man diesen Vorgang als Abstrah-
lung oder Leckeffekt (englisch ,leakage“-Effekt) [50]. Die Bedingung dafir ist, dafl} die Ausbrei-

tungskonstant@gs (siehe Bild 4.13) der Oberflachenwelle groRer sein mul3 als die der CPW-Mode

B. Da durch diesen Effekt Leistung des Hauptsignals verloren geht, erfahrt die CPW-Mode eine
Dampfung entlang der Ausbreitungsrichtung z.

z
p

Bild 4.13:  Bedingung fur den ,leakage“-Effel:als Ausbreitungskonstante der CPW-Mode und
Bs als Ausbreitungskonstante der Oberflachenwelle.

cost = B/B,>0

i Ps

=> B> P

v

Aus Bild 4.11 (a) erkennt man, dafd der Schnittpunkt der Ausbreitungskonstante der ersten Oberfla-
chenwelle TM mit der der CPW-Mode bei ca=350 GHz liegt. Oberhalb dieser Frequenz findet

eine Dampfung der CPW-Mode durch Abstrahlung statt. Offensichtlich verstéarkt sich diese Damp-
fung (lokale Maxima) durch Resonanzeffekte, die mit der Breite des Masseleiters zusammenhan-
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gen. Diese Effekte bedirfen jedoch weiterer eingehender Untersuchung, um eindeutige Aussagen
treffen zu kénnen.

Im Rahmen eines Projektes wurden die untersuchten Strukturen teilweise bei der RWTH Aachen
elektrooptisch gemessen [48]. Die Mel3ergebnisse werden mit FDTD-Berechnungen verglichen. Die
Leiterdicke der CPW betragt@.8um. Bild 4.14 und Bild 4.15 zeigen einen Vergleich mit FDTD-
Ergebnissen fur g6 und 16Qam. Um die Verluste in Leiter und Substrat zu bertcksichtigen, wird

das Mode-Matching-Verfahren [67] angewendet. Dagegen modelliert die FDTD-Simulation die
Verluste durch Abstrahlung. Im unteren Frequenzbereich spielen die Leiter- und Substratverluste
eine grolRere Rolle, wahrend die Abstrahlungsverluste bei den hoheren Frequenzen dominieren.
Addiert man die durch die einzelnen Verlustarten verursachten Dampfungswerte ¢FMoDe-
Matching), erhélt man ndherungsweise die gesamte Dampfung, die recht gut mit den MelRergebnis-
sen Ubereinstimmt (Bild 4.14 (b)). Die Dampfung nimmt mit steigender Frequenz zu, und zwar viel
starker bei der breiteren Massee16Qum. Die effektive Permittivitdt und die Dampfung zeigen
insgesamt gute Ubereinstimmung zwischen Messung und Simulation. Die vorhandenen MeRergeb-
nisse reichen aber wegen ihrer Begrenzungen in Bezug auf Frequenzbereich und Genauigkeit nicht
aus, um die lokalen Maxima zu verifizieren.
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Bild 4.14: (a) Effektive Permittivitat und (b) Dampfung als Funktion der Frequenz: Vergleich
zwischen Messung und Simulation flihGum und £0.8um.
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Bild 4.15: (a) Effektive Permittivitat und (b) Dampfung als Funktion der Frequenz: Vergleich
zwischen Messung und Simulation fleb®0Qum und £0.8um (Mafstabo geandert
gegenuber Bild 4.14).

Folgende Aussagen zum Ausbreitungsverhalten der CPW-Leitung im Terahertzbereich kbnnen aus-
gehend von den Simulationsergebnissen getroffen werden:
« Die Dampfung wird durch die Masseleiterbreite m stark beeinfluf3t: je grof3er m, desto héher
die Dampfung.
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» Die effektive Permittivitdt hangt von der Masseleiterbreite nur relativ schwach ab.

» Ausgepragte lokale Maxima der Dampfung treten in Abhangigkeit der Masseleiterbreite auf.

» Die effektive Permittivitdt zeigt geringe lokale Maxima, die wahrscheinlich durch Moden-
kopplung verursacht werden.

Zur Dimensionierung der CPW-Leitung sollte man die Masseleiterbreite deshalb so wéhlen, dal? die

A . . .
Abstande2m+ 2s+ w< TO eingehalten werden. Dadurch werden die lokalen Maxima in der
“:r

Phasenkonstante und Dampfung vom Betriebsbereich ferngehalten.
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5 Einbindung von Feldsingularitdten in das Finite-Differenzen-
Verfahren

Bei rein numerischen elektromagnetischen Simulationsmethoden wie Finite-Differenzen (FD), Fini-
te-Elemente (FE) und Transmission-Line-Matrix (TLM) werden die elektromagnetischen Felder an
diskreten Punkten berechnet. Haufig wird eine lineare Anderung des Feldes zwischen zwei benach-
barten Zellen angenommen. An den Stellen, wo das Feld sich nicht linear andert, fihrt diese An-
nahme zu Fehlern, sogenannten Diskretisierungsfehlern. Die kritischen Stellen sind z. B. metalli-
sche Ecken und Kanten (Bild 5.1). Dort verhalt sich das elektromagnetische Feld singuléar, d. h.
bestimmte Komponenten des elektrischen bzw. magnetischen Feldes werden unendlich grof3. Im
folgenden wird zwischen Kanten, bei denen es sich um ein 2D-Problem handelt, und Kanten als
3D-Fall (Ecken) unterschieden.

Dielektrikum

<—— EcKensingularitaten
reidimensional)
Kantensingularitaten
(zweidimensional)

Bild 5.1: Feldsingularitaten in koplanaren MMICs

Um den Diskretisierungsfehler so gering wie moglich zu halten, bieten sich folgende Losungen bei
der FD-Methode an:
1. Gitter mit variabler Zellengré3e (graded mesh): die Struktur wird an den Singularitatsstel-
len fein diskretisiert. Der Gitterabstand vergréf3ert sich mit einem bestimmten Faktor, je
weiter man sich von der Problemzone entfernt [51].
2. Untergitterverfeinerung (subgridding): die Verfeinerung erfolgt sukzessiv nur fir das kriti-
sche Volumen [7]-[9].
3. Einbindung der Feldsingularitat: das a priori bekannte Feldverhalten wird dazu benutzt,
den Diskretisierungsfehler zu verringern [11], [12], [13].

Der Nachteil des 1. Ansatzes liegt darin, dafl3 sich die feine Diskretisierung Uber die ganze Anord-
nung hin erstreckt (also auch an den Stellen, wo es nicht notwendig ist). Dies kann unter Umstan-
den das Ergebnis verschlechtern, und zwar dann, wenn der Fehler aufgrund des inhomogenen Git-
ters den Diskretisierungsfehler an der Kante Uberwiegt. Beim Subgridding-Verfahren hat man die
Problematik der Stof3stellen verschiedener Diskretisierungen (unterschiedlicher Zeitschritt, Moden-
konversion aufgrund Gitterinhomogenitat). Dartber hinaus erhdéhen die beiden ersten Losungswege
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den Speicherplatz. Der letzte Ansatz dagegen bietet eine Verbesserung der Genauigkeit ohne Erho-
hung des numerischen Aufwandes. Man kommt fur die gleiche Genauigkeit mit viel groberer Dis-
kretisierung als bei der konventionellen Variante aus. Die Effizienz der FD-Methode wird dadurch
stark verbessert.

In der Vergangenheit wurden Ansatze zur Einbindung von zweidimensionalen Kantensingularitaten
formuliert [11], [12], [61]. In diesen Fallen werden nur die transversalen Feldkomponenten fir ver-
schwindenden Abstand — O singular. Korrekturfaktoren werden aus dem Feldverhalten be-
stimmt und in die FD-Gleichungen implementiert [13], [11]. Die Untersuchung von dreidimensio-
nalen Eckensingularitaten wurde noch nicht durchgefihrt.

Die vorliegende Arbeit gibt eine umfassende Behandlung sowohl zwei- als auch dreidimensionaler

Feldsingularitaten [65], [66]. Die Kanten und Ecken werden als metallisch und ideal leitend ange-
nommen.

5.1 Die Methodik zur Erfassung der Feldsingularitét

Der Grundgedanke der Einbindung von Singularitaten liegt darin, dal3 man den Diskretisierungsfeh-
ler aufgrund des hohen Feldgradienten durch Korrekturfaktoren kompensiert. Der Korrekturfaktor
l&R3t sich bei bekanntem Feldverhalten eindeutig bestimmen.

Um den Ansatz zu veranschaulichen, betrachten wir die 2. Maxwell-Gleichung:

fEds=~[[ BdE (5.1)
In diskretisierter Form lautet sie:
E (i, )X +E (i+1, )8y —E,(i,j + DA — E (i, ] Yoy = ~B AxAy (5.2)
E,(i+1.))
>
A B, A
ey @ E,(i+1)
E,(1.)
>
Ay

Bild 5.2: Diskretisierung der 2. Maxwell-Gleichung fur eine Elementarzelle

Die Naherung in Gl. (5.2) ist nur exakt, wenn zwischen den benachbarten Punkten ein linearer
Feldverlauf vorausgesetzt wird. In Nahe der Singularitat weist das Feld jedoch einen stark nichtli-
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nearen Verlauf auf, was in Bild 5.3 verdeutlicht wird. Die Feldstarke strebt gegen unendlich far
r » 0. Das approximierte Linienintegral, graphisch als graue Flache gekennzeichnet, enthalt den
grol3ten Fehler an der Kante, d.h. wenn tGber dem Ab&tiandtegriert wird.

A

w

(O] E1

=<

Huy]

»

O

()]

L E,
4+“—re—>> >
AT, AT,

Abstand r

Bild 5.3: Typisches Feldverhalten der Singularitat

Mit Hilfe von Korrekturfaktoren laft sich der Fehler reduzieren. Gl. (5.2) wird erganzt:

EX,iAXCLE(,i + Ey,j+1A yCL%,j‘Fl_ §,i+1A XCLEi‘Fl_ E’]A yCL}E]

. (5.3)
= -B,AXAYyCFM,

Der KorrekturfaktorCLE korrigiert das Linienintegral des elektrischen Feldes, und der Korrektur-
faktor CFM das Flachenintegral des magnetischen Feldes.

Der Korrekturfaktor fir das Linienintegral wird wie folgt definiert:
Ary
J'Ed?
CLE=-0 (5.4)
EAn

Entsprechend gilt es fir den Korrekturfaktor des Flachenintegrals:

Axg Ay,

J’ IEdf
CFE=L20 (5.5)
E,AxAY,

Diese Korrekturen werden nur an den der Kante direkt benachbarten Zellen durchgefuhrt, wo die
Feldcharakteristik allein durch die Kantensingularitat bestimmt ist.

49



5.2 Die 2D-Feldsingularitat

521 Feldverhalten

=0,

&1

€15kl

Bild 5.4: Geometrie der 2D-Feldsingularitat

Das Verhalten der zweidimensionalen Feldsingularitat wurde von Meixner eingehend untersucht
[10]. Bild 5.4 zeigt die typische Kantensingularitat fur planare Schaltungen.

Der analytische Ansatz von Meixner basiert darauf, dal3 jede Feldkomponente im Zylinderkoordina-
tensytem durch folgende Approximation dargestellt wird:

F=ayr’ ™ +ar’ +a,r’™ + I (5.6)

Die Koeffizientena,, a;, a, [llhangen vom umgebenden Feld ab. Durch Einsetzen der Gleichung

(5.6) in die Maxwell-Gleichungen und Auswerten der Randbedingungein=béi, ¢, und$, kann
der Exponenw fur r — O bestimmt werden. Bei der 2D-Singularitat verhalten sich nur die trans-

versalen Feldkomponenten singular. Sie sind proportional"?u fur r - O. Der Exponent wird

hier als Singularitatsfaktor bezeichnet und bewegt sich im Intervall zwischen 0 und 1. Letzteres
folgt unmittelbar aus der sogenannten Kantenbedingung, die besagt, dal3 die gespeicherte elektro-
magnetische Energie, die zu

eELE +puHOH |dodrdz (5.7)
ifj )

proportional ist, trotz der Feldsingularitat endlich bleiben muf3. Die Singularitatsfaktorém das

elektrische und/,,, fur das magnetische Feld ergeben sich aus:

€& _ sin(ved,)

g +6&, sin(ve(2qbl - ¢2)) 8)
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Fh— Hp _ sin(Vin®>)
My + o Sin(Vm(2¢1 - ¢2))
Sie hdngen somit sowohl von der Geometrie (Winkel der Kante) als auch von den Materialparame-

tern ab. Mit Hilfe von Iterationsverfahren (z. B. Newton) kénnen die Gleichungen (5.8) und (5.9)
numerisch gelost werden.

(5.9)

5.2.2 Bestimmung der Korrekturfaktoren

Nachdem die Ordnung der Singularitaten, wie im vorigen Abschnitt beschrieben, bestimmt ist, kon-
nen die sogenannten Korrekturfaktoren ermittelt werden, mit deren Hilfe die Finite-Differenzen-
Darstellung der Maxwell-Gleichungen modifiziert wird.

Die transversalen Feldkomponenten zeigen gemal Gl. (5.6)$U0 folgendes Verhalten:

F~rV (5.10)
Daraus folgt:
=kt k=) g gy Rl (5.11)
ry” gt

ro kennzeichnet den Ort, an dem die diskretisierte Feldstarke bestimmt wird. Diese Feldstarke be-
findet sich im Abstand halbe Elementarzelle von der Kante entfernt. Der Ausdruck (5.11) wird fur
die Berechnung der Integrale benutzt. In kartesischen Koordinaten &3t sich das Linienintegral ent-
lang der x-Achse wie folgt darstellen:

AX AXF Xq, B 1
[Fc(x y)dx= IMXV tdx=—7— FK(%, })AX (5.12)
3 L Xp v2

mit Xg = % Die Kante liegt beix = y=0 (Bild 5.5). AX kennzeichnet die Lange der Elemen-

A Ay

. : : X
tarzelle direkt an der Kante. Die Feldstarke ist an der Skettexy = —, Y=Y, = > aus der

2
FD-Formulierung bekannt. Das Integral ist damit exakt geldst. Der Korrekturfaktor des Linieninteg-
rals ergibt sich unmittelbar aus den Gleichungen (5.4) und (5.12):

1

CLE:F
%

(5.13)
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F.(Xa,Yo)

0 AX X

Bild 5.5: Zur Berechnung des Linienintegrals

Die Berechnung des Flachenintegrals erfolgt analog. Bild 5.6 stellt die zu berechnende Komponente
dar.

AX

V<

% F\(X::Z,)

Zz

Bild 5.6: Zur Berechnung des Flachenintegrals

Es ergibt sich fur das Flachenintegral direkt an der Kante:

AzZAX AzAxF Xq,
IIFV(X' 7)dxdz= J'J’Mx"ddxdz: = E(% 3AA z (5.14)
00 00 X0 v

mit Xy = % und z, = % Daraus folgt der Korrekturfaktor:

CFM = % (5.15)
v
An dieser Stelle sei bemerkt, dal3 aufgrund der Anordnungen der Feldkomponenten im Yee-Schema
die Korrektur des Linienintegrals nur die elektrischen Felder und die Korrektur des Flacheninteg-

rals nur die magnetischen Felder betrifft. Bild 5.7 verdeutlicht diesen Zusammenhang.
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aritat

Bild 5.7: Die zu korrigierenden Feldstarken bei einékloénte
5.3 Die 3D-Feldsingularitat

Zur Beschreibung der dreidimensionalen Singularitat existiert, soweit dem Autor bekannt, keine
geschlossene analytische Formulierung. Dies hangt damit zusammen, dal3 die Randbedingungen fur
die Feldkomponenten nicht einfach auf ein Koordinatensystem ubertragen werden kénnen. Man
behilft sich daher mit numerischen Verfahren. Da die Anzahl der im Falle planarer Wellenleiter
interessierenden Eckengeometrien begrenzt ist, kdnnen diese Falle mit vertretbarem Aufwand zuvor
berechnet und in einer Tabelle abgelegt werden.

Frihere Untersuchungen [53]-[57] haben zeigt, dal? in der N&he der 3D-Singularitat sich das Feld

wie im 2D-Fall proportional zurV™! verhalt. Was sich andert, ist der Singularitatsfaktor
5.3.1  Numerische Bestimmung der Singularitatsfaktoren mit FDTD

Der prinzipielle Feldverlauf in Nahe der Singularitat ist als Funktion des Abstandes bekannt, nam-
lich: F(r)= KrV™t. In unserem Fall wird zur Berechnung des Feldes eine hochauflosende FD-
Darstellung der Ecke herangezogen. Man bendtigt zwei Feldwerte, um den Singularitatsfaktor
bestimmen zu kdnnen. Das Feld wird an den beiden Gitterpunkten aufgenommen, die der Singulari-
tat am nachsten liegen. Um die Genauigkeit des Ergebnis zu erhéhen, bestimentimAbhan-

gigkeit der Diskretisierungsschrittweiféh. Fihrt man mehrere Berechnungen mit kleiner werden-
demAh durch, laf3t sich der Grenzwert bestimmen.

Geometrisch gesehen gibt es zwei grundsatzlich verschiedene Arten von Ecken, an denen das elekt-
romagnetische Feld singular werden kann: die spitze und die stumpfe Ecke (Bild 5.8). Das Metall
kann dabei unendlich diinn sein und die benachbarten Zellen kénnen verschiedene Materialparame-
ter haben.
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3D- ;ngu—aritét

/
£

(a) (b)
Bild 5.8: Allgemeine Eckenkonfigurationen: (a) spitze Ecke (b) stumpfe Ecke

Die in Bild 5.9 und Bild 5.10 dargestellten Strukturen dienen zur Berechnung der Singularitatsfak-
toren der spitzen und stumpfen Ecken. Da der Fall mit unendlich diinner Metallisierung in [54] un-
tersucht wurde, werden hier nur die Ecken mit endlich dicker Metallisierung behandelt. Die Anord-
nung besteht aus einem rechteckigen, metallischen Innenleiter, der von einer elektrischen Wand
umgeben ist, um die Struktur rAumlich zu begrenzen. Der Raum zwischen Innen- und Aul3enleiter

wird mit zwei unterschiedlichen Dielektrika gefuillt.

xl—'
Z5 Ty

)

z

Bild 5.9: Langsschnitt (links) und Querschnitt (rechts) im Leiterbereich der spitzen Ecke (Di-
mensionen ium)
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80 3D- /

Singularitat

Bild 5.10:  Langsschnitt (links) und Querschnitt (rechts) im Leiterbereich der stumpfen Ecke (Di-
mensionen ium)

Durch die sukzessive Gitterverfeinerung wird ein sehr genaues Ergebnis erzielt. Die Genauigkeit
l&it sich durch Vergleich mit der analytischen Formulierung im 2D-Fall tberprifen. Sie liegt bei
allen Ergebnissen unter 1%.

In einem zweiten Schritt wird die Anderung der Eckensingularitat in Abhangigkeit der Materialpa-
rameter der Umgebung untersucht. Da bei MMICenmer gleich 1 ist, braucht man nur die Werte
€1 Undgpp zu variieren (siehe Bild 5.9 und Bild 5.10). Es ist ausreichend, eine gentigend grol3e An-

zahl von Singularitatsfaktoren zu berechnen, um dann genaue Approximationsfunktionen ftr eine
kontinuierliche Parametervariation zu erzielen.

Die Anordnungen werden nichtaquidistant diskretisiert (graded)mi&sh Abstand der benachbar-
ten Gitterpunkte vergré3ert sich mit dem Faktet.d, um hohe Genauigkeit zu erzielen [51]. Fur
jedes Paarefy, €,) werden drei Berechnungen mit unterschiedlicher Diskretisierung durchgefuhrt.
Die kleinste Schrittweitédhy,i, betragt jeweils 0.8, 0.4 und O.@n. Als Anregung wird der Gaul3-

Puls verwendet. Er hat in transversaler Richtung (x-y-Ebene) die Feldverteilung der Grundmode,
die mit dem F2D-Programm (institutseigener 2D-Eigenwert-Solver) gewonnen wird.

Tabelle 5.1 enthalt die Ergebnisse der Berechnung. Bei einer spitzen Ecke ist der elektrische Singu-
laritatsfaktorve grof3er als der magnetischg. Das E-Feld hat also einen starkeren Gradienten als
das H-Feld. Umgekehrt sieht es bei der stumpfen Ecke aus. Je grof3er der Unterschied gwischen
und g, ist, wobeig1>€0, desto kleiner wirde. Bei €1<g» steigtve mit zunehmender Differenz
€ro—€r1. Der magnetische Singularitatsfaktor hangt nicht von der Dielektrizitatszahbl. Da die

relative Permeabilitjt, nicht verandert wird, bleibt er konstant. Die Untersuchungen haben auf3er-
dem gezeigt, dal3 die elektrischen Singularitatsfaktoren nicht von den absoluten Werten der relati-

e . o, €1 T & ..
ven Permittivitaterg, 1, €, sondern wie im 2D-Fall vom Verhaltnidl =2 abhéngen.
grl + gr 2
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Tabelle 5.1: FDTD-Ergebnisse der Singularitatsfaktoren fir die Eckenkonfigurationen in Bild
5.9 und Bild 5.10 (Metallisierungsdicke 10, p1,=1)

spitze Ecke stumpfe Ecke
E1 | &2 | &§17&> elektrisch magnetisch elektrisch | magnetisch
E1t & Ve Vi Ve Vi
20 1 0.90476 0.23 0.819 0.889 0.593
12.9 1 0.85612 0.238 0.819 0.892 0.593
7.5 1 0.76471 0.253 0.819 0.898 0.593
3.5 1 0.55556 0.289 0.819 0.911 0.593
1 1 0 0.391 0.819 0.944 0.593
1 3.5 | -0.55556 0.511 0.819 0.976 0.593
1 129 | -0.85612 0.591 0.819 0.992 0.593

Um die Singularitatsfaktoren fur beliebige Westg €» bestimmen zu kdnnen, werden die FDTD-
Ergebnisse durch empirische Funktionen approximiert. Bild 5.11 stellt die Approximationsfunktio-

. L £ & . . . .
nen in Abhéngigkeit von-i—"2 dar. Der elektrische Singularitatsfaktar der spitzen Ecke
&1 + &2

(Bild 5.9) wird durch die Funktion

y(X) =0391- 020%+ 003%, mitx=r1" b2 (5.16)
grl +5r2

Ve der stumpfen Ecke (Bild 5.10) durch die Funktion

y(X) = 0944- 005&- 000%, mitx=2t_ b2 (5.17)
grl + gr 2

gendahert. Die Abweichung zwischen den Funktionswerten und FDTD-Ergebnissen liegt unter 1%.
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0.7}
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Singularitatsfaktor

0.0 P U U U R R SR SR SR S
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(Srl_srz)/(€r1+sr2)

Bild 5.11:  Approximation der elektrischen Singularitatsfaktoren durch Polynomfunktionen 2.
Ordnung (fur Eckenkonfigurationen in Bild 5.9 und Bild 5.10)

Die Singularitatsfaktoren von Ecken mit unendlich dinner Metallisierung héngen nicht von den
Materialparametersy, i, ab [54]. Sie sind in Tabelle 5.2 dargestellt.

Tabelle 5.2: Singularitatsfaktoren flr Ecken mit unendlich diinner Metallisierung

spitze Ecke stumpfe Ecke

elektrisch magnetisch elektrisch magnetisch

0.297 0.816 0.816 0.297

Aus den Singularitatsfaktoren lassen sich dann die dazugehérigen Korrekturfaktoren wie im fol-
genden Abschnitt beschrieben berechnen.

5.3.2 Bestimmung der Korrekturfaktoren

Die Korrekturfaktoren lassen sich aus den bekannten Singularitatsfaktoren berechnen. Fir das Li-

Beim Flachen-

nienintegral ergibt sich die gleiche Formel wie im 2D-Fall, namli€h; = v
v

integral kann man die Feldverteilungsfunktion nicht mehr so einfach bestimmen, da die zu integrie-
rende Flache im allgemeinen Fall an mehrere Singularitdten grenzt. Der Korrekturfaktor hangt da-
her von der Position der Integralflache ab.
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Integralflache grenzt an eine Ecke und zwei Kanten

Bild 5.12 zeigt die zu untersuchende Konfiguration. Sie tritt bei einer stumpfen Ecke auf. Das Feld

F,(X,y) wird singular mit dem VerhaltenF,(X, y)~ 161 an der Ecke, d.h. fir

r=4x2+ y2 — 0. An den Kanten, also fiik - 0 bzw. y — O ist es proportional zx"« 1

vk -1

bzw. y . Der Singularitatsfaktor der Ecke wird als und der der Kanten alg; bezeichnet.

x A .

Kante mit F, ~ x"%

Metall |, —

AX
X2 FZ()é;,yo) Kante mit 1
"""""" : Fz _ yVK_
ar
0 i >
AYI2 Ay y

Ecke mit F, ~ V¢!

Bild 5.12: Integralflache grenzt an eine Ecke und zwei Kanten

Die FunktionF, (X, y) muR also folgende Eigenschaften aufweisen:

lim F,~x"™

X - 0,0<y<Ay
lim F,~y%™® (5.18)
0<x<Ax,y- 0
lim F,~rve™

X= y:%,r:\/x2+y2 -0

1
2
AnsatzF, ~ x"l'ly"l’lgl X2 + yzg liefert:

= — 2 -
lim Fz ~ x"1 1yv1 1 2 2 ~ W1 1
X - 0, y=const

v,—1 2 2

~ it (5.19)

lim F,~x“ty
x=const y-» 0

E r rl%r 1~
lim FZ - g g rVve -1 _ r 2v,+v,-3
X= y:%,r -0 2 2

Durch Vergleich der Ausdricke (5.18) und (5.19) erhalt man:
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Das Feldverhalten laf3t sich somit durch die Singularitatsfaktoren der Ecke und Kante ausdricken:

F, (X, _ _ g—2v +1
F (X Y)= 2(Xo, Yo) XY X+ yzg (5.21)
<y A6+ B

Um den Korrekturfaktor zu bestimmen, muld das folgende Flachenintegral ausgewertet werden:

AyAx

= [[F(x.y)dxdy= Ke E(%, ¥)A Ry (5.22)
00

Der Ausdruck (5.21) wird in Gleichung (5.22) eingesetzt. Mit Hilfe der Variablensubstitution

a—i und b—A—); laRt sich das Integral umformulieren. Fir den Korrekturfaktor ergibt sich nach

AX
einigen mathematischen Operationen:

—2vg +1
0 Jaax? +b2AyZErE )

11
2 Vg 12va 1
'” a Ez NN +Ay E

0 2 vK -Vg - 1 > EYE —2vi +1
=%t 1+A—y2 f IaVK a1 a2 + b2Ay dadb
AX AX?

Durch numerische Integration (z.B. Gauss-Quadratur-Formel) wird Gleichung (5.23) gel6st. Der
Korrekturfaktor des Flachenintegrals im 3D-Fall h&ngt nicht nur von den Singularitatsfaktoren,

dadb

(5.23)

sondern auch vom Verhaltnis der Diskretisierungsabst%%ab.
X

Integralflache grenzt an eine Ecke und eine Kante

Dieser Fall tritt bei einer spitzen Ecke auf. Das FE!F(X, ) verhalt sich proportional zuo"e -1

fur r =x*+2* - 0. Fur x - 0 wird es singular mitF, (x, z) ~ X ™. Die Eigenschaften des

Feldes lauten:
lim F,~x"™1
X - 0,0<z<Az
lim F,~rV 1

x=z=—"_ r=x2+22 . 0
J2

(5.24)
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Bild 5.13: Integralflache grenzt an eine Ecke und Kante

Der folgende Ansatz wird zur Bestimmung der Feldverteilungsfunktion verwendet:
-1
2
Fy ~ x"l_l%\/ X2 + zzg . Durch Einsetzen in die Gleichung (5.24) lassen sich die Faktgren

und v, berechnen. Daraus ergibt sich die Feldverteilungsfunktion in Abhangigkeit der Singulari-
tatsfaktoren der Kante und der Ecke:

Fy(x.2)= Hy U %) ——x 2= (5.25)
B+ 28

Um den Korrekturfaktor zu bestimmen, wird die Funktion (5.25) Uber die Flache integriert

(Bild 5.13):
AzAX

FI :-EJO'Fy(x,z)dxdz: K B(¥% g)A & Z

. . . z .
Mit Hilfe der Variablensubstitutiora = ﬁ und b = 7 erhalt man das folgende Ergebnis flr den
z

Korrekturfaktor:

vV -V
v 1 AZ DVK S1l v 1 2 AZ E -
Kg =27°F 1+E J’J’a K a’ + b dadb (5.26)

Integralflache grenzt an zwei Ecken und eine Kante

Bild 5.14 stellt die Geometrie dieser Ecke graphisch dar. Die Konfiguration tritt auf, wenn die Me-
tallisierungsdicke mit nur einem einzigen Quader modelliert wird.
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F ~ pVEQ -1 vX

Bild 5.14: Integralflache grenzt an zwei Ecken und eine Kante

Das Feld verhalt sich proportional 2 -1 entlang der Kante fiy — 0. Wenn es sich den E-

cken annahert, dann wird es unendlich n# ™ (bei der oberen Ecke) bzw. rm'I"EZ'l (bei der
unteren Ecke). Das Verhalten lal3t sich mathematisch wie folgt formulieren:

; vk -1
lim F,~y

0<x<AXx,y- 0
lim F,~rve™ (5.27)
X= y:%,r:\/mao
lim F,~ pe!

AX—x= y:%,p: (Ax- %%+ ¥ —0
Durch Einsetzen des Ansatzes

-y B vl Bllox- ¥ v

in Gl. (5.27) wird die Verteilungsfunktion des Feldes bestimmt. Sie lautet:

Fz(XO’ yO) Vg -1

TV 2V y
ng ﬂW% - (5.28)
e T

Die Auswertung des Flachenintegrals
Aypx

FI = [ [F(xy)ddy= Ky E(%, %)AB Y
00

F,(x.y) =

ergibt den Korrekturfaktor:
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Vk =Ve1"VE2
Vg1 tVeo—V —lD AX
KFI = 2VE1TVE2"Vk 1+ 5

(5.29)

Bei konstantenp, sind die beiden magnetischen Singularitatsfaktetenund vg, identisch.

Integralflache grenzt an eine Ecke

Z A
AZ

Ecke mit ;
Foopve-l AZ2 e
y \ Fy(XO’Zo)

0 AX2 AX X

Metall

Bild 5.15: Integralflache grenzt an eine Ecke

Die letzte Konfiguration zeigt die Integralflache, die an eine Eckensingularitat angrenzt (Bild 5.15).
Das Feld zeigt folgendes Verhalten:

lim Fy~re™ (5.30)

r
x:z:T,r: x2+z%2 .0
2

Daraus ergibt sich die Feldverteilungsfunktion:

Fy (X0, Z0)
Fy(x 2) = %\/x +z g (5.31)
y %\/Xo*'zog

Durch Losen des Flachenintegrals
AzAX

FI :-EJO'Fy(x,z)dxdz: K B(¥% g)A & Z

erhalt man den Korrekturfaktor:

0 Ve 115 ot
Kp, :2VE'1Q/1+A_ a +b2AZ Q dadb (5.32)
X
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5.4 Simulationsergebnisse

Die so gewonnenen Korrekturfaktoren kbnnen nun in den FDTD-Algorithmus implementiert wer-
den. Die Verifizierung des vorgestellten Ansatzes erfolgt durch Berechnungen von 2D- und 3D-
Strukturen. Alle Metalle sind idealleitend. Substratverluste werden nicht beriicksichtigt. Die An-
ordnungen werden ohne und mit Korrektur berechnet. Ersterer Fall entspricht der konventionellen
FDTD-Methode. Bei der Simulation mit Korrektur werden die Feldsingularitdten berlcksichtigt.
Um die Konvergenz des neuen Verfahrens (Fall mit Korrektur) zu Gberprufen, wird die Diskretisie-
rung sukzessiv verfeinert und damit das Ergebnis flr GitterabAtan@® extrapoliert.

Bei der Simulation mit Korrektur werden im ersten Schritt die Singularitatsfaktoren bestimmt. Fur
den 2D-Fall verwendet man dazu die Meixner-Formeln (5.8), (5.9). Fur den 3D-Fall werden die
Singularitatsfaktoren mit Hilfe der FDTD-Methode ermittelt (siehe Abschnitt 5.3.1). Diese zeitauf-
wendige Aufgabe muf3 jedoch nur einmal durchgefiihrt. Die Werte lassen sich dann automatisch
generieren. Im zweiten Schritt werden die Korrekturfaktoren, die von den Singularitatsfaktoren und
den Diskretisierungsabstanden abhangen, berechnet. Danach kann die elektromagnetische Simulati-
on erfolgen.

5.4.1 Die langshomogene koplanare Leitung

Als zweidimensionale Struktur dient die langshomogene CPW-Leitung (Bild 5.16) zur Verifizie-
rung der 2D-Singularitaten. Die Metallisierungsdicke wird sowohl unendlich dinn als auch mit

t=3um modelliert. Substratmaterial ist GaAs i5it12.9.

magnetische Wand

100

Bild 5.16: Untersuchte koplanare Leitung (Abmessunggmif
In beiden Anordnungen wird der Wellenwiderstand Bdi0DGHz berechnet. Er wird durch das

Verhaltnis zwischen Spannung und Strom auf der Leitung gebildet. Beide Grol3en sind aufgrund der
geringen Querschnittsabmessungen auch bei 100 GHz noch hinreichend genau definiert.
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54.1.1 Unendlich diinne Metallisierung &0)

Der Singularitatsfaktor der unendlich diinnen Kante ist sowohl fur das elektrische als auch das mag-
netische Feld gleich und lautet 0.5 (unabh&ngig von Materialparanggtern siehe Gl. (5.8),

(5.9)). Daraus ergeben sich mit Hilfe von GI. (5.13), (5.15) die Korrekturfaktoren fur die elektri-
schen Linienintegrale und magnetischen FlachenintegraleCEE=1.4142.

Bild 5.17 zeigt den berechneten Wellenwiderstand in Abhangigkeit der kleinsten Diskretisie-
rungsschrittweiteAhn,in. Da das konventionelle FD-Verfahren fir den Grenzwiit 0 bei
aquidistanter Diskretisierung das exakte Ergebnis liefert, kann man hier den approximierten
Wellenwiderstand Z{hy,in — 0)=53.19), der mit Standard-FDTD gewonnen wird, als Referenzwert
heranziehen. Zum Vergleich wurde mit dem Mode-Matching-Verfahren [67] ein
Wellenwiderstandswert von 53 @4berechnet. Die Abweichung liegt unter 0.5% und damit im
Rahmen der Unsicherheit der Mode-Matching-Resultate. Die Kurven ohne und mit Korrektur
streben beide fuAh,in—0 gegen den gleichen Wert, was die Konvergenz des neuen Verfahrens
unter Beweis stellt. Mit Korrektur erhalt man schon bei sehr grober Diskretisiakbpg=3um)

ein genaues Ergebnis, das ohne Korrektur erst bei sehr feiner DiskretistEnpgd.5um) erzielt
werden kann. Fur gleiche Genauigkeit bei beiden Methoden kann beim neuen Ansatz die CPU-Zeit

etwa um den Faktor 30 reduziert werden. Diese Zahl ergibt sich aus der Reduzierung des
Speicherbedarfs um den Faktor 5 und des Zeitschrittes um den Faktor 6.

MO0 1 T T
53.19 f-
52.5

Q)

N 51.0

—a— ohne Korrektur
49.5 | —e— mit Korrektur

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5

Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah_ . (Um)

Bild 5.17: Der Wellenwiderstand der CPW-Leitung (Geometrie siehe Bild 5.16¥1@0 {GHz
fur Metallisierungsdicke0
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54.1.2 Endliche Metallisierungsdicke &3um)

Diese Struktur unterscheidet sich von der m@ tdadurch, dal? sie zwei BBanten enthalt, die
verschiedene elektrische Singularitaten aufweisen. Die obere Leiterkante in Bild 5.16 liegt voll-
kommen im Vakuum g1=¢,,=1) und hat den elektrischen Singularitatsfaltge2/3 (siehe Gl.
(5.8)). Die untere Leiterkante befindet sich auf der Substratoberflaghd2.9, €,,=1) und hat
ve=0.52292. Die magnetischen Singularitatsfaktoren bleiben fur beide Ecken gleich und lauten
vm=2/3 (siehe GIl. (5.9)). Daraus ergeben sich die Korrekturfaktoren fur die obere Kante:

CLE=CFM=1.19055 und fur die untere Kante: CtE3739, CFM1.9055 (siehe GIl. (5.13),
(5.15)).

Der berechnete Wellenwiderstand bel®0GHz in Abhangigkeit voAhn,, ist in Bild 5.18 darge-

stellt. Der Vergleich zwischen der Simulation ohne und mit Korrektur ergibt eine signifikante Ge-
nauigkeitsverbesserung der neuen Methode. Eine lineare Approximation des exakten Wertes laf3t
sich hier nicht durchfuihren, da aufgrund des verschiedenen Singularitatsverhaltens an den Kanten
die Kurven nicht exakt linear verlaufen.

Q)

46

—=— ohne Korrektur - T —
—e— mit Korrektur | | :

45 . i . i . i . i . i . i
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah_ -~ (Hm)

Bild 5.18: Der Wellenwiderstand der CPW-Leitung (Geometrie siehe Bild 5.16Fb@0G&Hz
fur endliche Metallisierungsdicke3um

Durch Berilcksichtigung der endlichen Leiterdicke3(tm) wird die reale CPW-Struktur genauer
modelliert. Der Wellenwiderstand reduziert sich ca. um 9% (siehe auch Bild 5.17 zum Vergleich).
Die Phasenkonstante verringert sich ebenfalls. Der Grund liegt darin, daf} die Leitungsinduktivitat

staker abnimmt als die Leitungskapazitat zunimmt. Die zusatzliche Kapazitat im Sghli)z#llt
wegen des hohen Kapazitatsanteils im Substrat{) nur gering ins Gewicht.
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5.4.2 3D-Teststrukturen

Die Simulation von 3D-Teststrukturen soll den Ansatz zur Einbindung von 3D-Singularitaten veri-
fizieren. Untersucht werden spitze und stumpfe metallische Ecken. Die Metallisierung wird sowohl
unendlich dinn als auch endlich dick modelliert. Bei den Fallen mit endlich dicker Metallisierung
wird das Dielektrikum bertcksichtigt. Alle Strukturen haben eine elektrische Wand als Randbedin-
gung. Die spitze Ecke tritt z.B. bei einem Leerlauf, die stumpfe Ecke bei einem Kurzschluf3 der
koplanaren Leitung auf. Berechnet wird die Phase des Reflexionsfaktorsl®@GHz in Abhan-
gigkeit der kleinsten Diskretisierungsschrittweltiéi,, wobei Ahmin=AXmin=AYmin=AZmin gilt. Der

Betrag des Reflexionsfaktors ist notwendigerweise gleich 1, da es sich um geschlossene, verlustlose
Struktur handelt. Durch Vergleich zwischen der Simulation ohne und mit Korrektur kdnnen die
Konvergenz und die Verbesserung der Genauigkeit Uberpruft werden. Es wird zwischen 2D- und
3D-Korrektur unterschieden. Bei der 2D-Korrektur wird die Eckensingularitat durch die Kantensin-
gularitat ersetzt. Die 2D-Korrektur modelliert also nicht den realen Feldverlauf an der Ecke. Die
3D-Korrektur bertcksichtigt sowohl die Kanten- als auch die Eckensingularitat. Diese Unterschei-
dung soll klaren, welche Verbesserung bei Berticksichtigung der Eckensingularitat zu erzielen ist.

5.4.2.1  Unendlich diinne Metallisierung &O0)

Spitze Ecke

Bild 5.19 stellt die untersuchte Struktur dar. Der unendliche diinne Mittelleiter befindet sich im Va-
kuum und wird von elektrischen Wanden umschlossen. Die Kante hat einen Singularitatsfaktor von
0.5 fur magnetische und elektrische Felder. Die Ecke weist folgende Singularitatsfaktoren auf:
ve=0.297,v,=0.816. An den Werten kann man erkennen, dal3 sich das elektrische Feld an einer
spitzen Ecke singularer als das magnetische Feld verhalt.
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Bild 5.19: Koplanarer Leerlauf zur Untersuchung einer spitzen Ecke bei unendlich diinner Metal-
lisierung: (a) Vorderansicht, (b) LaAngsschnitt durch A (Abmessungem)n

Korrektur fur die elektrischen
Linienintegrale:

.......... 1.4142 —— 2.0683

\\\\\

y Netall

Kantensingularitaten Korrektur flr die magnetischen

Flachenintegrale:

| 1.0087 [ ]1.3449 [ 1.4142

Eckensingularitat

Bild 5.20: Beschreibung der Korrektur fur die spitze Ecke aus Bild 5.19

Die Korrekturfaktoren werden in Bild 5.20 ausfuhrlich dargestellt. Die Linien kennzeichnen die
Korrektur der elektrischen Linienintegrale, die Flachen die Korrektur der magnetischen Flachenin-
tegrale. Aufgrund der hoheren Feldkonzentration hat das elektrische Feld an der Ecke eine grof3ere
Singularitat als an der Kante. Infolgedessen nimmt die Korrektur des elektrischen Feldes zur Ecke
hin zu. Das magnetische Feld nimmt gemafd dem Stromflu® zur Ecke hin ab und wird schwécher
korrigiert.

In Bild 5.21 sind die zugehorigen Simulationsergebnisse zu sehen. Die Phase des Reflexionsfaktors
bei =100GHz ist Uber der Schrittweit®h.;, aufgetragen. Die Simulation ohne und mit 3D-
Korrektur ergibt den gleichen Wert fidh,in — 0. Die Konvergenz ist also gewébhrleistet. Die Ver-

besserung der Phasengenauigkeit bei 3D-Korrektur gegeniber dem Fall ohne Korrektur und mit
2D-Korrektur ist klar zu erkennen. Bei einem idealen Leerlauf ist die Phase gleich 0. Bei einem
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realen Leerlauf jedoch verursacht das Streufeld eine Phasenverschiebung, die in Bild 5.21 zu sehen
ist. Wegen der Verlustlosigkeit ist der Betrag des Reflexionsfaktors immer gleich 1 und wird des-
halb nicht weiter betrachtet.

6.5 -
w -7.0 ]
()]
S ‘ ‘ | 1
£ -7.5r ~— ohne Korrektur | > O S -
«— mit 2D-Korrektur
-8.0 F| —*—mit 3D-Korrektur | X S -
0 5 10 15 20

Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah - (um)

Bild 5.21: Phase des Reflexionsfaktors bei(fOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.19)

Stumpfe Ecke

Um die stumpfe Ecke zu untersuchen, wird eine koplanare Kurzschluf3leitung berechnet (Bild 5.22).
Der Singularitatsfaktor der Kante bleibt unverandert bei 0.5. Die Singularitatsfaktoren der Ecke
lauten:ve=0.816,v,,=0.297. Die Felder verhalten sich bei der stumpfen Ecke also genau umgekehrt
als bei der spitzen. Das magnetische Feld ist hier singularer als das elektrische, da am Kurzschlufl3
eine Stromkonzentration auftritt.
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Bild 5.22:  Koplanarer Kurzschlul® zur Untersuchung einer stumpfen Ecke bei unendlich dinner
Metallisierung: (a) Vorderansicht, (b) Langsschnitt durch A (Abmessungen)in

Bild 5.23 zeigt die ermittelten Korrekturfaktoren fir die stumpfe Ecke. Die Korrektur fir das elekt-
rische Linienintegral nimmt aufgrund der geringeren elektrischen Singularitat zur Ecke hin ab, wah-
rend die fir das magnetische Flachenintegral zunimmt.

X Korrektur fur die elektrischen
z Eckensingularitat Linienintegrale:
ceea 1.0787 weenieen 1.4142
y Metall

Korrektur fur die magnetischen
Flachenintegrale:

14142 [ 1.4949 [ 1.7513

Kantensingularitaten

Bild 5.23: Beschreibung der Korrektur fur die stumpfe Ecke aus Bild 5.22

Wie beim Leerlauf wird die Phase des Reflexionsfaktors##GGHz wird berechnet. Bild 5.24
vergleicht die Simulationsergebnisse, die ohne Korrektur, mit 2D- und mit 3D-Korrektur gewonnen
werden. Auch hier ist wieder die Konvergenz des neuen Ansatzes erkennbar. Unter Berilicksichti-
gung sowohl der Kanten- als auch der Eckensingularitaten Iaf3t sich wie zu erwarten das beste Er-

gebnis erzielen.

69



172.50 —
=— ohne Korrektur | .
172 25 L —*— mit 2D-Korrektur | o S
. —— mit 3D-Korrektur ‘ |
2172.00 -
n
(D)
0
8 17175+
o
171.50 -

Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah_. -~ (um)

Bild 5.24: Phase des Reflexionsfaktors bei(fOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.22)

5.4.2.2  Endliche Metallisierungsdicke &80um)

Nachfolgend werden Strukturen mit endlich dicker Metallisiera8@tm betrachtet. Man kann sie
auch als rechteckige Koaxialleiter bezeichnen. Der Raum zwischen Innen- und Aul3enleiter ist zum

groRReren Teil mit Luftg,»,=1) und zum restlichen Teil mit Dielektrikum der relativen Permittivitat
er1 geflllt (Bild 5.25 (a)). Die Simulation erfolgt figr,=1 und 12.9.

Spitze Ecke

Der in Bild 5.25 dargestellte Leerlauf dient zur Untersuchung aoesm]&en Ecke. Das Ende des
Leerlaufs enthélt vier Ecken (Bild 5.25 (b)). Die beiden oberen befinden sich im Vakuum, wéahrend
die unteren auf der Grenzflache zwischkgnund e, liegen. Fur den Fal;;=1 haben alle Ecken

den gleichen elektrischen Singularitatsfalggr0.391. Flrg1=12.9 nimmt der Singularitatsfaktor

fur die beiden unteren Ecken ab. Er betx#g0.238, d.h. das elektrische Feld wird bei dieser Kon-

figuration wie erwartet singulérer, je hoher die relative Permittigitast. Der magnetische Singu-
laritatsfaktor bleibt konstant bei 0.819.
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Bild 5.25:  Koplanarer Leerlauf zur Untersuchung einer spitzen Ecke bei endlich dicker Metalli-
sierung: (a) Vorderansicht, (b) Langsschnitt durch A (Abmessungen)in

Korrektur fur die elektrischen
Linienintegrale:

---------- 1.19065 —— 1.6769

Kantensingularitaten Korrektur fiir die magnetischen
Flachenintegrale:

| 11.0085 | ]1.1701 [ 1.9055

Bild 5.26:  Beschreibung der Korrektur fur die spitze Ecke aus Bild 5.2& mit
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Bild 5.27: Phase des Reflexionsfaktors bei(fOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.25 mgt;=1)

Die zugehorigen Korrekturfaktoren fir den Fgi=1 sind in Bild 5.26 dargestellt. Die Ergebnisse

der Berechnung des Reflexionsfaktors1GOGHz) fur diesen Fall zeigt Bild 5.27. Mit 3D-
Korrektur erhélt man schon bei grober Diskretisierung einen relativ genauen Wert fir die fjzhase S
Die Simulation fur den Fal1=12.9 (siehe Bild 5.25) ergibt ein ahnliches Verhalten, wobei hier die
absoluten Werte aufgrund des Dielektrikums betragsmalfig hoher liegen. AulRerdem unterscheiden
sich die Kurvenverlaufe in den beiden Fallen<1 unde;1=12.9), wobei der Unterschied bei der
Simulation ohne Korrektur am starksten ist. Betl ist die Kurve der Phasq;§ohne Korrektur)
gekrimmt, wahrend sie beim anderen Fall fast linear verlauft. Dieser Unterschied wird dadurch

verursacht, dafl3 die Strukturen verschiedene Singularitaten enthalten. In erster Linie wird das Feld-
verhalten der gesamten Struktur von der Kantensingularitat gepragt, da ihr raumlicher Anteil den

der Eckensingularitat Gberwiegt. Der elektrische Singularitatsfaktor detate flre;1=12.9 be-
tragt 0.523. Wenn der Wert nahe bei 0.5 liegt, verlauft die Phass®ahernd linear in Abhangig-
keit der Schrittweite. Ahnliches Verhalten wurde auch in [51] beobachteg,Bgiist der Singula-
ritatsfaktor der Kante gleichh2 und sorgt fiir einen gekrimmten Kurvenverlauf der Phasdv/an

kann daher auch keine lineare Approximation des Ergebnissadfiir— O durchfuhren. Auf das
Konvergenzverhalten wird im Abschnitt 5.5 ausfuhrlich eingegangen.
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Bild 5.28: Phase des Reflexionsfaktors bei(G0OGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.25 mit;=12.9)

Stumpfe Ecke

Die Verifizierung fur den Fall der stumpfen Ecke erfolgt anhand der Simulation der in Bild 5.29
dargestellten Struktur. Fiur den Falj=1 betragt der Singularitatsfaktor der stumpfen Ecke
ve=0.944, furg1=12.9 giltve=0.892. Das elektrische Feld ist hier wie erwartet sehr schwach singu-
lar. Das magnetische Feld verhélt sich dagegen starker singular. Der zugehdrige Singularitatsfaktor
vm betragt 0.593.

Kanten-
. 1 singularitaten
8r2_

Al & y
g, |80 Ecken
z ‘ Singularitaten X

¥t elektrische Wand y
(a) (b)
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(©)

Bild 5.29:  Koplanarer Kurzschluf3 zur Untersuchung einer stumpfen Ecke bei endlich dicker Me-
tallisierung: (a) Vorderansicht, (b) Langsschnitt durch A, (c) Langsschnitt durch B
(Abmessungen ipm)

Mit der in Bild 5.30 beschriebenen Korrektur wird die Phase des Reflexionsfaktors bei 100GHz
berechnet. Bild 5.31 zeigt die Ergebnisse. Zuséatzlich sind die Ergebnisse der Simulation ohne Kor-
rektur und mit 2D-Korrektur eingetragen. Die entsprechenden Ergebnisse fur dgp=#ald sind

in Bild 5.32 dargestellt. In beiden Féallen erzielt man die gleichen Aussagen: Erfullung der Konver-
genz und signifikante Verbesserung der Genauigkeit bei Einbindung der 3D-Singularitaten.

Korrektur fiir die elektrischen

y . . . .
Eckensingularitat Linienintegrale:

----1.0201 -eeeee 1.19055

Metall
Korrektur flr die magnetischen

Flachenintegrale:

1 1.19055 [ 1.2042 [ 1.3327

Bild 5.30: Beschreibung der Korrektur fur die stumpfe Ecke aus Bild 5.2t
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175.10 - . Ohne Korrektur e )

— mit 2D-Korrektur | | ]

< 175.05 | —*— mit 3D-Korrektur | A — i
2

o 175.00 e T i
0 .
© |

S 17495F T _

17490 -"——/——‘/:‘ ,,,,,,,,, i

0 5 10 15 20

Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah_ .~ (um)

Bild 5.31: Phase des Reflexionsfaktors beiJOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.29 mgt;=1)

oo
—~ 160} —
")
O | | |
2 ‘ ‘ |
= 155F =— ohne Korrektur | ~_ o ’
~— mit 2D-Korrektur
—— mit 3D-Korrektur |
150 . i . i . i . i
0 5 10 15 20

Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah .~ (um)

Bild 5.32: Phase des Reflexionsfaktors bei(fOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.29 mit;=12.9)

5.4.3 Reale 3D-Struktur: der CPW-Leerlauf

In diesem Abschnitt zielt die Untersuchung auf den typischen koplanaren Leerlauf in MMIC-
Schaltungen (Bild 5.33). Diese Anordnung ist fur die Analyse pradestiniert, da sie sowohl die spitze
und als auch die stumpfe Ecke enthalt. Die Dicke der Metallisierung bguragiibs Substrat wird
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GaAs mitg;=12.9 verwendet. Die Struktur wird mit magnetischen Wanden als Randbedingungen

modelliert. Diese Konfiguration unterscheidet sich insofern von den bisherigen, als daf} die Metalli-
sierungsdicke aufgrund ihrer geringen Grol3e mit einem einzigen Quader modelliert werden kann.
Die Korrektur fur die Flachenintegrale &ndert sich daher entsprechend.

magnetische Wand

£=12.9 Z

Bild 5.33: CPW:-Leerlauf (Dimensionen jum)

Die vollstandige Beschreibung der Korrekturfaktoren fur die beiden Ecken befindet sich in Bild
5.34, Bild 5.35 und Bild 5.36. In Bild 5.35 wird die Korrektur fur den Fall dargestellt, bei dem die
Dicke der Metallisierung mit nur einem Quader diskretisiert wird. Dieser Fall ist besonders interes-
sant, da bei koplanaren Schaltungskomponenten die Metallisierungsdicke im Gegensatz zu Mic-
rostripkomponenten oft mit mehreren Quadern modelliert werden muf3, um die erforderliche Genau-
igkeit zu erzielen. Der Grund liegt in der hohen Feldkonzentration im Schlitzbereich, der sich zwi-
schen dem Signal- und Masseleiter befindet. Beim Zeitbereichsverfahren FDTD hangt der Zeit-
schritt At unmittelbar von den kleinsten Diskretisierungsschrittwelibgi, ab: je kleinerAhpn,

desto kleiner aucht. Dies bedeutet, dafd bei einer Diskretisierung der ohnehin schon geringen Me-
tallisierungsdicke mit mehreren Quadern der Zeitschritt stark reduziert und damit die Simulations-
zeit erhoht wird.
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Korrektur fur die elektrischen
Linienintegrale:

cre+ 119055 e 1.3739
----- 16769 ——- 2.4776

Korrektur fur die magnetischen
Flachenintegrale:

| 11.0085 [ ]1.1701 [ 1.19055

Bild 5.34: Beschreibung der Korrektur fir die spitze Ecke aus Bild 5.33=@jiint bei einer
Modellierung der Metallisierungsdicke mit mehr als einem Quader.

Korrektur fur die elektrischen
Linienintegrale:

w000 1.19055 e 1.3739
----- 1.6769 ——= 24776

Korrektur fur die magnetischen
Flachenintegrale:

| ]1.0085 | 1.148
I 1.1701 [ 1.19055

Ecken-
singularitaten

Bild 5.35:  Beschreibung der Korrektur fir die spitze Ecke aus Bild 5.33=3jiint bei einer
Modellierung der Metallisierungsdicke mit genau einem Quader.
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X AAARAN

Korrektur fur die elektrischen
Linienintegrale:

---- 1.0201 -eeeeenes 1.19055

Korrektur fur die magnetischen
Flachenintegrale:

0 1.19055 [ 1.2042 [ 1.3327

KantensingulariteM\

Bild 5.36: Beschreibung der Korrektur fur die stumpfe Ecke aus Bild 5.333pitrt

Es werden die Phase des Reflexionsfaktors H#H)GGHz und die effektive Leitungsverlangerung
Al des Leerlaufs beELOGHz in Abhangigkeit der Diskretisierungsschrittweite berecivhetgibt

sich aus der Phase vor,Siber die BeziehungS;,(z=A )= S = 0) &% . Die Simulati-

onsergebnisse in Bild 5.37 und Bild 5.38 zeigen eindeutig: die Berechnung mit 3D-Korrektur liefert
gleiche Genauigkeit bei einer Modellierung der Metallisierungsdicke mit nur einem Quader
(Ahmin=3um) wie die Berechnung ohne Korrektur aber bei einer Diskretisierung der Metallisie-

rungsdicke mit 6 Quaderm\iimin=0.5um). Ein Vergleich zwischen den beiden Fallen ergibt: Ein-
sparung des Speicherplatzes etwa um den Faktor 5 und Erh6hung des Zeitschrittes um den Faktor 6
0 Reduzierung der Rechenzeit um den Faktor 30 mit 3D-Korrektur. Man sieht an den Kurvenver-
laufen, dal3 die Konvergenz der neuen Methode gewahrleistet ist. Bild 5.38 zeigt dariber hinaus,
daR gute Ubereinstimmung zwischen den erzielten Ergebnissen und dem mit dem konventionellen
FDFD-Verfahren berechneten Wert [64] besteht.

Zusammenfassend kann man an dieser Stelle sagen, dal3 die Einbindung der dreidimensionalen
Feldsingularitaten eine signifikante Verbesserung der Effizienz ergibt. Die Rechengenauigkeit wird
stark erhoht, ohne dal3 Speicherplatzbedarf oder CPU-Zeit zunimmt. Die Konvergenz ist gewahr-
leistet.
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Bild 5.37: Phase des Reflexionsfaktors bei(fOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite (Struktur aus Bild 5.33 mit3um).

00— T
—=— ohne Korrektur
| —e— mit 2D-Korrektur rrrrrrrrrrrrrr rrrrrrrrrrrrrrr rrrrrr .

18

—a— mit 3D-Korrektur ‘ | |
g ow6f oo
= 3 3 3 3 3 3
T lleorp anTerar e

FDFD aus Literatur

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
Kleinste Diskretisierungsschrittweite Ah .~ (um)

Bild 5.38:  Effektive Leitungsverlangerung des CPW-Leerlaufs b&DGHz als Funktion der
Diskretisierungsschrittweite (Struktur aus Bild 5.33 m8um).

5.5 Konvergenzverhalten
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Wenn beim konventionellen FD-Verfahren die Struktur mit einem aquidistanten Gitter diskretisiert
wird, ergibt die Simulation das exakte Ergebnis fir verschwindende Diskretisierungsschrittweite
Ah- 0 (siehe z.B. [68]). In erster Linie ist der Diskretisierungsfehler fur die Genauigkeit der Ergeb-
nisse verantwortlich. Er entsteht dadurch, dal? bei der Losung der Maxwellschen Gleichungen die
Linien- und Flachenintegrale durch Approximationen ersetzt werden.

Der Diskretisierungsfehler wird nun fur das Linienintegral ndher betrachtet. Eine in Rumiiat
differenzierbare Funktion f(x) laf3t sich durch ihre Taylorentwicklung darstellen:

21o| f(X)
21 dx?

1 d"f(x)
n'  dx"

F(x) = 100) +(x= %)

d (X) +(X = Xo)
X=Xg

A (X— %) =
X=X

X=Xq

(5.33)
wobei n - oo strebt.

: AX . AX L
Integriert man die Funktion (5.33) tber eine Elementarzellex60ﬁ7 bis X, + PE ergibt sich:

x0+Ax/2 5
= [100dX=T06)Ax+ Ax’-df(x) +1Axs£|d f

Xo~AX/2 x=x, 3 2l dx - (5.34)

= f (%o)Ax+ (LX)

O(AX?) beschreibt den sogenannten Fehler zweiter Ordnung, der bei der konventionellen FD-

Approximation mit aquidistanter Diskretisierung erzeugt wird. Der Fehler nimmt fur verschwin-
dende Diskretisierunfix — 0 quadratisch ab.

f(X) A

f(AX/2)

0 Ax/2 Ax X

»
Ll

Bild 5.39: FD-Approximation des Linienintegrals der Funktion f(x) mit Singularitat an der Stelle
x=0

Enthalt die Funktion f(x) z.B. an der Stellexeine Singularitat (Bild 5.39), kann sie durch Gl.
(5.6) approximiert werden. Sie lautet:
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f(x)=a, X’ +ax + g X"+ (5.35)

wobeiv fiur den Singularitatsfaktor steht und zwischen 0 und 1 variiert. Wird Gl. (5.3500bix
x=AX integriert, erhalt man:

AXx
Li=[f ()dx=20axV + B pxvity B2 pyvizy (5.36)
5 1% v+1 v+2

Daraus ergibt sich der Fehler der FD-Approximation:

Fehler= LI - f(%)Ax

= A0+ A A+ 2Ax ao%g
v v+l v+

-1

B o o e

(5.37)

Er ist somit proportional zu\x” fiir verschwindende Diskretisierunfyx — 0. Diese Fehlerord-

nung tritt nur lokal an der Singularitat auf. Wenn eine Struktur mehrere Singularitaten enthalt, dann
liegt die Fehlerordnung der gesamten Struktur zwisehand 2, wobev den kleinsten Wert der
vorhandenen Singularitatsfaktoren annimmt. Man kann also keine eindeutige Aussage Uber das
Konvergenzverhalten treffen. Empirisch wurde folgendes Verhalten gefunden: die Berechnungen
der 3D-Strukturen, die sowohl Kanten- als auch Eckensingularitdten enthalten, haben ergeben, daf3

der Fehler in guter Naherung proportional&mz" fur Ax - 0 ist, wobeiv den Singularitatsfak-

tor der Kante (und nicht der Ecke) darstellt. Der Singularitatsfaktor der Kante dominiert, da sie
raumlich gesehen eine viel gréf3ere Feldverteilung (mehrere Quader) aufweist als die Ecke (nur ein
Quader). Ahnliches Konvergenzverhalten wurde in friiheren Untersuchungen [51] beobachtet.
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Bild 5.40:

o7 T T
U N S T N
Jasb N
sl ol
@ | | | | | |
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S | | | | | -
o -1221 [ —a—ohne Korrektur| NG o i
2.4 e e oo R < -

Qo
0 10 20 30 40 50 60

4/3

Kleinste Diskretisierungsschrittweite (Ah_. )"~ (um)

Phase des Reflexionsfaktors belOGHz als Funktion der Diskretisierungsschritt-
weite Ahr‘,‘]/i,? anstattAh,,;, (Vergleich auch mit Bild 5.27, Struktur aus Bild 5.25 mit

en=1)

Als Beispiel wird die Anordnung der spitzen Ecke mit endlich dicker Metallisierung betrachtet
(Struktur in Bild 5.25). Der Singularitatsfaktor der’3Qante fiire;1=1 liegt bei 2/3, die der Ecke
bei 0.391. Tragt

man die berechnete Phase des Reflexionsfaktorsmhfﬁﬁﬁ auf, geht die gekrimmte Kurve (Kur-

ve ohne Korrektur in Bild 5.27) fUAhr‘T‘fir? — 0 in eine Gerade uUber (Bild 5.40). Dies ermdglicht
eine lineare Approximation der Ergebnisse. Die Konvergenz des neuen Verfahrens lafdt sich da-

durch gut Gberprufen. Did\x?" -Charakteristik konnte fiir alle untersuchten Strukturen verifiziert

werden.
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6 Zusammenfassung und Ausblick

Im Hinblick auf die Analyse von koplanaren, passiven Schaltungskomponenten ist die konventio-
nelle Finite-Differenzen-Methode vielfach noch zu rechenintensiv. Der Grund liegt darin, dal3 die
Strukturdetails sehr klein gegentiber den Gesamtabmessungen sind und dementsprechend hohe Auf
|I6sung erfordern. Obwohl in den letzten Jahren die Leistungsfahigkeit der Rechner enorm gestiegen
Ist, investiert man fir die elektromagnetische Simulation aufgrund steigender Komplexitat und Ge-
nauigkeitsanforderungen der Schaltungen immer noch einen zu grof3en Zeitaufwand. Es mufd daher
nach Wegen gesucht werden, die Effizienz des Rechenverfahrens zu erhéhen. Ziel ist es, die Me-
thode so zu verbessern, daf eine komplette Schaltung simuliert werden kann. Nur so lai3t sich die
gegenseitige elektromagnetische Beeinflussung sowie die resultierende Abstrahlung exakt untersu-
chen.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden zur Verbesserung der Effizienz der FDTD-Methoitie [ife-

rence in_Tme Domain) zwei Losungsansatze untersucht und auf praktische Beispiele angewandt:
zum einen die PML-absorbierende Randbedinguregf¢btly Matched_layer), zum anderen die
Einbindung von Feldsingularitéaten, wobei der letztere Ansatz den Schwerpunkt bildet.

Um den offenen Raum effizient zu modellieren, wird die PML-absorbierende Randbedingung be-
nutzt [16]. Sie wurde zur Berechnung von Strukturen mit geschichteten Dielektrika erweitert und in
die FDTD-Methode implementiert. Aufgrund der hohen Absorptionsrate konnte die Leistungsfa-
higkeit des Verfahrens erheblich gesteigert werden. Mit Hilfe dieser Randbedingung wurde das
Ausbreitungsverhalten der offenen koplanaren Leitung mit Ruckseitenmetallisierung und endlicher
Masseleiterbreite im Submillimeterwellenbereich (300000 GHz) analysiert. Die Ergebnisse zei-

gen, dal3 man die Masseleiterbreite entsprechend gering halten muss, um Dispersion und Abstrah-
lung durch Kopplung mit hdheren Moden zu vermeiden.

Der weitere Teil dieser Arbeit betrifft die Untersuchung zur Einbindung von Feldsingularitaten in
die Finite-Differenzen-Methode. Die Ergebnisse haben gezeigt, dal’ der neue Ansatz fir die interes-
sierenden MMIC-Strukturen eine signifikante Verbesserung der Methode bewirkt. Bei diesem An-
satz wird das singuléare Feldverhalten in Form von Korrekturfaktoren erfal3t, die dann in das Finite-
Differenzen-Verfahren implementiert werden. Sowohl 2D- als auch 3D-Feldsingularitdten werden
beriicksichtigt. Dadurch erzielt man bereits mit einer relativ groben Diskretisierung eine Genauig-
keit, die bei der konventionellen FDTD-Methode erst mit einem sehr feinen Gitter erreichbar ist.
Die Ergebnisse zeigen, dafl’ bei gleicher Genauigkeit der Speicherplatzbedarf etwa um den Faktor 5
und die CPU-Zeit etwa um den Faktor 30 reduziert werden kann. Da bei koplanaren Strukturen die
Kanten- und Eckensingularitaten in hohem Mal3e auftreten, bietet der neue Ansatz eine vielverspre-
chende Alternative. Die Konvergenz des Verfahrens wurde mit Hilfe von Simulationen ohne und

mit Korrektur fur den Grenzfall verschwindender Diskretisierungsschrittuditg, - O verifiziert.
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Das neue Verfahren laRt sich sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich (FDTD und FDFD) an-
wenden.

Die bisher durchgefuhrten Berechnungen mit Korrekturfaktoren dienten der Entwicklung und Veri-
fizierung des neuen Ansatzes zur Einbindung von Feldsingularitaten. Der Vorgang ist daher noch
nicht automatisiert. Um jedoch den Vorteil des Verfahrens fur den Anwender nutzbar zu machen,
bendtigt man einen sogenannten Preprozessor, der die Kanten- und Eckensingularitdten anhand del
Geometrie- und Materialdaten automatisch erkennt und dann die entsprechenden Informationen zur
Berechnung der Korrekturfaktoren liefert. Eine Erweiterung der Methode zur Erfassung von Feld-
singularitaten in verlustbehafteten Materialien ist denkbar, jedoch wegen der Frequenzabhangigkeit
des magnetischen Feldes (Skin-Effekt) nicht direkt umsetzbar. Ein anderer Ansatz zur Bestimmung
von Korrekturfaktoren ist die quasi-statische Feldberechnung im interessierenden Gebiet. Dieses
Verfahren laRt sich im Frequenzbereich sehr gut anwenden. Bei der Berechnung von
verlustbehafteten koplanaren Leitungen wurde eine erhebliche Reduzierung der CPU-Zeit und des
Speicherplatzbedarfs erzielt [69]. Eine Kombination der beiden Verfahren wirde somit die
Effizienz der Finite-Differenzen-Methode beziiglich Rechenzeit, Flexibilitat, Genauigkeit und
Speicherplatzbedarf noch weiter verbessern.
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7 Anhang

7.1 Effiziente Implementierung des FDTD-Algorithmus

Der FDTD-Algorithmus lafit sich sehr effizient mit Hilfe der Rechengrdf3en EL, HL implementie-
ren, da sich die Anzahl der Multiplikationen pro Rechenschritt reduziert (von 5 auf 2). Diese neuen
GroRRen stellen die Wegintegrale der mit Korrekturfaktoren gewichteten elektrischen und magneti-
schen Felder dar. Ihre Definitionen fur die z-Komponente lauten:

EL2Y(I, j,k) = EX*L(, j k)Az(K)CLE, (i, j, k) (7.1)

HL2+1/2(|,J,I():BQ+1/2(| J k 1DAZ(k) AZ(k 1)

g, LM, (i, j 7.2
V2Bt 100 ik~ M 1 (72

Der obere Index n kennzeichnet den Zeitpunkt nAt der Berechnung, die Indizes 1, j, k die Position
im Finite-Differenzen-Gitter.

Ay(j-1) Ay(j)
(i,j'17k) B (|J k) (i j,k)
1 AX(i)
S
Mo [ BT ik Bk
i-1
By(i-r,j,k) AX(i-1)
(i-1,i-1,k (i-1,j,k) X
«  » z y
AYp,

Bild 7.1: Anwendung der 1. Maxwell-Gleichung auf eine Elementarzelle
Nachfolgend wird das neue Finite-Differenzen-Schema mit EL und HL als Rechengroéf3en hergelei-

tet. Die Herleitung erfolgt beispielhaft nur fur die z-Komponente. Die Diskretisierung der ersten
Maxwellschen Gleichung
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1 - - -\ -
—Bds= (£E+GI% dF (7.3)
PPl
ergibt (siehe auch Bild 7.1):

o M. O . o0 .
1.S.= B"™Y2(i, -1, k)= Ax. [JCLM. (i, -1,k V20 i K=A LM, (i, j,k
B (i, ] )ﬁ X LM (i, ] >+ B4l ] )ﬂﬁ Wn[JCLM, (i, j.k)

- BV, j,k)D&1 AmeECLMX(i, j.k)= By A3-1,j .k Eﬁm AymﬁCLMy (i-1,j.k)
E7"™(i, i, k) - E7 (1] k) -
eAX CFE/i jk

A (ED% Y CFEL 1 ], K)

L B2 1K) +EF (1L k)
2

r.S.=

(oBXAY) CFEL i ], K)

(7.4)

wobei CLM fur den Korrekturfaktor des magnetischen Linienintegrals, CFE fur den Korrekturfak-
tor des elektrischen Flachenintegrals steht und die in Klammer gesetzten Produkte im einzelnen

lauten:

lem 10 Ax(i) N Ax(i—.l) [
u 20u(,j k) pi-Ljk)

1ay ~1E8Y0) , AY(i-D [
u T 20, 0 G, -1k

SAXmAym:%(g(i_l: J=LK)Ax(i-DAy(j- D+e(i, ) - IK)AX([HAY(j - I
+e(i, ], K)MX()AY () + el —1,] k)X -1y (§))

UAXmAym:%(O-(i_l’ J=LK)AX(i-DAY(j— D+o(i, j - Ik)AX(AY(j -
+0o(i, ] K)AX([)AY(j)+o( -1) k)X -1y (]))

(7.5)
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Werden Zahler und Nenner der Bruche der rechten Seite in Gl. (7.4) mit dem Produkt
Az(k) CLE (i J, k) erweitert, erhalt man folgende Gleichung:

)) 1 (eA%pAYm) CFEL j k)
At Az(K)CLE(i jK)

+ (ELQ*l(i, j.k)+EL(,j k ))l (O-AXmAym)CFE-Z(-i, 1K)
2 Az(K)CLE(i k)

r.s.:(EL“;l(i, i,k)= EL (i, j k
(7.6)

Ersetzt man die rechte Seite von Gl. (7.4) durch Gl. (7.6), so ergibt sich:

HLY ™20, ) —1k)+ HLY ™ 26, k)= HLY 26 ,j k )-HLY T -1j k )
= (EL';”(i, j.k)-ELM(,j k ))AitCEPFZ(i,j,k) (7.7)

+(ELS™ (i, j k)~ EL3 (i, ,k))%CSIEZ(i, k)

wobei die FD-Koeffizienten CERRInd CSIE lauten:

(e8%rAYm) CFEL i )
Az(K)CLE (i K

CEPE(}, j,k) =

(oD% Y m) CFEL i ], K)

CSIE (i j,k) = Az(K)CLE,(i j, K)

(7.8)
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E,(i+1,).k)

A >
A B,(i.j.k) A
AX=X(0) || E(i,j,k) X E,(i,j+1,k)
X
E,(i,j.k)
v - > - A y
Ay =AY())

Bild 7.2: Anwendung der 2. Maxwell-Gleichung auf eine Elementarzelle

Auf &hnliche Weise kann die z-Komponente der 2. Maxwell-Gleichung

fEds= —Hﬁ*m a*% ?%d? (7.9)

hergeleitet werden (siehe auch Bild 7.2). Diskretisierung dieser Gleichung ergibt:

1.S.= ED (i, j,K)AX(I)CLE, (i, j,k)*+ E] (i+1, j,k DY(j)CLE, (i+1, ] k)
- E¢(i, J + LK)AX(I)CLE, (i, j +Lk)— Ey (i, j kK AY()CLE, (i, ] k)

CBIMYR(30 k)= BV, k)
At

n+1/2,: n-¥2e 5
B, j,k)+ B, (I’J’k)ﬁj*%AxeAyeﬁCFMZ(i’ j,K)

r.S.= AX(1)Ay( j)CFEM, (i, k)

2
(7.10)
wobei das in Klammern gesetzte Produkt im einzelnen lautet:
. * L0 _ LTI D . .
) leeAye: }%U (_I’_J k1) +9 (_I’_J ’k)mx(l)Ay( ), (7.11)
u 20u(,jk=1)  u@,jk)O

Erweitert man den Z&hler und Nenner der Briiche der rechten Seite in Gl. (7.10) mit
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1082(k-1) , MK
200, j k -1)  p(i,j k-2

il .
E]CLMZ(I’ ],K),
ergibt sich folgende Gleichung:

CHU™RGL IO -HL 200 k) g AX@AY())CFM, @, k)
At 10 Az(k-1) = Az(k) O .
250G, k-1 "ty

0«1 U] ..
A A FM. (i, j,k
P e yeBC ,(1,],k)

r.S.=

_HL(GL RO +HHL 20, k)

2 ;Duﬁf(j l,<k_})1) ! uﬁZ(J FIZ)ECLMZ(L H)
(7.12)
Wird Gl. (7.11) in G. (7.12) eingesetzt, erhalt man:
oo P KO-HLT A k) g AX(AY()ICFM, (] k)
B TRl O

G,j k-1 oG,jk)ad o .
CAX(DAY( j)CFM, (i, |,k
_HLI(, )+ HLY 20, k) DG K=1)  HGL K MDAYLDERM,(L 1k
2 0 Az(k-1) , Az(K)

(i, j.k =1) (i, j k)

LM, (1, 1.K)
(7.13)

Setzt man diese Gleichung in Gl. (7.10) ein, verwendet die neuen Gro3en EL und HL auch fir die
linke Seite der Gl. (7.10), dann lautet die gesamte Gleichung:
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EL(, J.K)+EL (i+1,j k)= B (i, +1k)-ELy G.j k)

= HEHL L) = HL 0 ey ik
At o

_HLG™RG, k)= HLETP20,j K)
2

CSIM, (i, j,k)
(7.14)
wobei die FD-Koeffizienten CMYFund CSIM lauten:

Ax(D)Ay(j)CEM, (i, j.k)

10 Az(k-1) . Az(k) O ~
2 i k-1 i ofMe 1K)

CMYE (i, j,k)=

Eau((ihjj ;(k_ll)) + GH (E"jl ;(k))EAx(i)Ay( J)CFM, (i, j k)

0Az(k-1)  AZK) O .
(k-1 uijof M0

CSIM, (i, j,k)=

(7.15)

Um den FDTD-Algorithmus zu formulieren, I6st man Gl. (7.7) und (7.14) nach den GEi[Qé’ﬁ

und HLQJ'”2 auf. Die Formulierung fur alle sechs Feldkomponenten sieht wie folgt aus:

ELY™ (i, j,k) = CLE(i, j K)ELS (i, j k )+ C2E, (i, ] k)O
(HL';”JZ(i,j,k —1)+HLY ™V A(,j k)-HLY * 20 j k )-HLY 17 -1k ))

ELT*Y(i, j.k) = CLE, (i, j,K)CEL (i, j K )+ C2E, (i j,k)O
(HLE™2( -1, k )+ HLE 2, K )=HLE" 26 j K )-HLY 14 j k -1)

ELY(i, j.k)=CI1E,(i, j K)EL} (i, j k )+ C2E, (i, j k )
(HLQ*”Z(i,j ~Lk)+HLY 26, j k)=HLYY 2, j k)= HL) ™Y 20 -1,j k ))

(7.16)
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HLY™2(i, .k ) = CIM, (i, j K )HLY Y 2,j k )=C2M, ¢ j k )D
(ELr;,(i,j,k)+ ELY(, j +1k)-EL (i,j kK +1)-ELL G ,j K ))

HLY™2(i,j k)=C1M, (i,j K)HLT V%@ ,j k )-C2M, (,j k)O
(ELS(i j.k)+ L, k +1)= ELZ(+1,) k)= ELL (. K )

HLY™ (i, ) k) =CIM,(i,j k)HL VG ,j k )-C2M, ( ,j k )0
(ELQ(i,j,k)+ ELD(i+1,] k)= ELL(i,j +1k )~ EL) (] K ))

(7.17)
wobei die FDTD-Koeffizienten (hier nur fir die z-Komponente) lauten:
1- CSIE [At At
_ 2[CEPF _ CEPE
C1E2_1+ CSIE [At C2E2_1+ CSIE, [At
2[CEPF 2[CEPK
1- CSIM, [At At
_ 2[CMYF, _ CMYE
C1M2_1+ CSIM, [At 02M2_1+ CSIM, [At
2[CMYF, 2[CMYF,
(7.18)

Die FDTD-Koeffizienten der restlichen Komponenten ergeben sich durch Ersetzen des entspre-
chenden Index.
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7.2 Die PML-Gleichungen

Die PML-Gleichungen entstehen aus den Maxwell-Gleichungen durch die Komponentenzerlegung
(siehe auch Kapitel 3). Dabei wird jede Feldkomponente in zwei Subkomponenten aufgespalten. Es
ergibt sich ein Satz von zwolf Gleichungen, die in der folgenden Form im FDTD-Algorithmus imp-
lementiert werden:

ELT(i, j,k) = CLE, (i, j,K)TELY (i, ) K )+ C2E, (i, j k)0
(HL’Z‘;”Z(l jK)+HLYY 26,5 k) =HLB 2 j —1k )-HLY 22§ -1k ))
EL (i, k) = CLE, (i, j.K)EL,(, j k )+ C2E, G, k)O
(HLGY2(1, ok =)+ HUG 26, k =D)=HLG " 2, k )-HLY 220 j k )

EL) (I, j.k) = CLE,, (i, j,K)EL,(i, j k )+ C2E,, (i, k)0
(HUGY 2, )+ HLEY 2, K )=HL Y2, k =1)= HLE Y 2(,) k - 1))
ELY(I, j.k) = CLE,, (i, j K)CEL, (i, j K )+ C2E,, (i, k)0
(HLBM2G -1, k) + HU Y26 =1 k)= HUE 20, Kk )-HLY 23 k)

ELIL(, k) = CLE, (i, | K)CELY i, | K)+ C2E, (i, K)O
(HLr;/;HZ(I J k)+HLn+]/2(I J,k) HLn+12( 1] k) HLn+12( 1,] I,( ))

ELY (i, j.k)=C1E,, (i, j K)ELL(i, j K )+ C2E, (i, ] k )O
(ML Y205 =2+ HLE Y26, ~1k)=HLY 2.0 K )-HLIE 20 & )

(7.19)
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HLTY2(i, k)= CIM, (i, K)THLG Y 26, k )-C2M, € k )0
(ELB(0,  +1k)+ EL i, + 1K)~ ELS, (1, k)~ EL3, (. K )

HLTSY2(i,§ k)= CIM o (i, K )THLZY 20, k )-C2M,, € j k) O
(EL@Z(l, J,K)+ELD (i, j k)= ELY, (i) k+1)-ELS, G, K +1))

HLY;Y2(i, ).k ) =CIMy, (i, K )HL'," 26, k )=C2M, ¢ j k )0
(Eny(l K +1)+ EL (i, k +1)= EL, (i, K )+ ELY, (] k))

HLGY2(1, 1.k ) = CIM (1,5 KO)THLY 2G5 K )=C2M € k )O
(ELZX(I,j,k)+ ELD (i, k)= ELD (i +1,] k)~ Eer‘y(i+1,j,k))

HL3Y (1, 5.k ) = CIM,, (i, j K )HLTY 2G,j K )=C2M 6, k) O
(EL”Z(|+L )+ ELL (i +1, ] k)= ELD, ()] k)= ELY @] ,k))

HLD Y 2(i, j k) =CIM, (i,j k )HLY, Y 2G,j k )-C2M,, ( ,j k )O
(L (i 1K)+ ELL (1, k)= Ly (1, +1K )~ L3, () +1K )

wobei E, = E, + E,,, E, = E,+ E,,, E, = E,,+ E,,
und HX = ny+ HXZ’ Hy = Hyz+ H yx! HZ = HZX+ H Zygllt

Die FDTD-Koeffizienten fir die z-Komponente sehen wie folgt aus:

_CSIE,At At
_~  2CEPF, _ CEPF,
ClE, = 1+ CSIEAL C2Ex = 1+ CSIEAL
2CEPE, 2CEPE,
L CSIE,At At
_~ 2CEPF, _ CEPE,
ClE, = L+ CSIE,At C2By = 1+ CSIE,At
2CEPF, 2CEPF,
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| CSIM,At At

2CMYF, CMYF.
CIM,, = 3 C2M,, = z
"1 CSIMAL * 4 CSIM,At
2CMYF, 2CMYF,
;. CSIMAL o
2CMYFE CMYF.
C1M,, = z C2M,, = z
g CSMAL " CSIMAL
2CMYF, 2CMYF,
und die zugehdorigen FD-Koeffizienten:
CEPE(i j k) = XY CFEL1 . K
o CLE,(i, j.k)
CSIE, (1 j.K) = (0,8 DY) CFEL i j,K)
e CLE, (i, j,k)
CSIEL(} L= (0 A% AY ) CFEL i },K)
e CLE,(i, j,k)
CMYE(i i k)= Ax()Ay(J)CFM, (i j k)
20010 A(k-1) . Az(K) O .
- LM k
20,1 k-1 " G jon e

CSIMa (1 110 = 0 Az(k-1)  Az(K) O
Z( K— Z| ..
k-1 " ui jgon =1
KD GIR,
I T R
CSIM, (i, j, k) =

0 oz(k-1) , Dz(K)
A,k -1) " i, j k)

ELML(1,1.K)

wobei die in Klammern gesetzten Produkte in Gl. (7.5) ausfihrlich beschrieben sind.
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7.3 Herleitung fur Oberflachenwellen

Fur die Oberflachenwellen [44] dient das Substrat als dielektrische Schicht auf der leitenden metal-
lischen Rickseite als Wellenleiter (Bild 4.3). Feldbilder sind z.B. in [47] zu finden.

XA

h €&,

z y

Bild 7.3: Dielektrikum auf ideal leitender Ebene als Wellenleiter fiir Oberflachenwellen

Die Herleitung erfolgt hier nur fur die TM-Welle, da sie fur die TE-Welle analog durchgefihrt wer-
den kann. Die Wellengleichung laf3t sich fir eine sich in z-Richtung ausbreitende TM-Welle mit

den Komponenten {lE, und E angeben:
k2 = w?pe; —kZ (7.23)
Um ky zu bestimmen, macht man den folgenden Ansatz fir das magnetische Feld:

Hy = Hycoskx)e ™%, furx< hy (im Substrat) (7.24)

A

H,, = H, e %M e iz fir x> h (im freien Raum) (7.25)

y2 y

Das H-Feld weist im Substrat einen cosinusformigen Verlauf auf und klingt im freien Raum expo-
nentiell ab.

Die Randbedingungen an der SubstratoberflacHe)(Yauten: H1=Hy» und E,=E,, (Stetigkeit der
oH Y
tangentialen H- und E-Komponente). I\AH&TV = joweE, (ausrotH =D, ai =0) ergeben sich
y
aus Gl. (7.24) und (7.25) durch Auswertung der Grenzbedingungen:

Hy=Hy, O Hycoskghg)= Hy, (7.26)

1 - . A
EZl = EZZ ] g_ H ﬂSIn(k)th)k)d =H y2kx2 (727)
r

Wird Gl. (7.27) durch (7.26) dividiert, erhalt man:
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i le tan(kxlhs) = kX2 (728)
r

Gleichzeitig sind k und ko Uber Gl. (7.23) verknupft:
kz2 = wzusosr - kfl = wzuso + kfz (7.29)

Wird Gl. (7.29) nach J aufgeldst, so erhalt man nach Einsetzen in Gl. (7.28) eine transzendente
Gleichung fur ki:

gikxltan(kxlhs): \/(Sr_l)wz,uso - k?d. (7.30)

Da nun k; bekannt ist (numerisch oder graphisch Iésbar), 143t sich die Ausbreitungskongtante k
als Funktion von ¥k ausdriicken:

K, =\ w’LE, & — K (7.31)

Oft wird die normierte Ausbreitungskonstante verwendet, da ihr Quadrat gleich der effektiven Per-
mittivitat g, eff ist:

kO kO
%gg =¥ %EE (7.32)

mit k3 = w2el,.
Die Grenzfrequenzen ergeben sich aus Gl. (7.30kfiin; = 7t (Nullstellen der linken und rech-

ten Seite):

mitn=0,1,2,... (7.33)

f = L
9™ = on Je, -1’

Man erkennt, dal? die T¢Welle fir alle Frequenzen>0 ausbreitungsfahig ist. Alle anderen Wel-
len kdnnen sich nur oberhalb der zugehdrigen Grenzfrequenzen ausbreiten.

Fur die TE-Welle kann analog folgende Gleichung fgriergeleitet werden:

~ Ky cot(ke hs) = \/(5r ~ Do’ gy = Ky (7.34)

Die zugehorige Ausbreitungskonstante berechnet sich durch Einsetzen der Gl. (7.34) in (7.31). Die
Grenzfrequenzen der TE-Welle ergeben sich aus GI. (7.3&) fti, = (1+ 2n)(7T/ 2):

_ Cy(1+2n)

= , mitn=01,2,... 7.35
OT&: " an Je, -1 - (7:39)
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7.4 Programmaufbau

Das FDTD-Programm besteht im wesentlichen aus drei Teilen: Eingabetools, Solver und Ausgabe-
tools. Zur Berechnung werden drei Unterverzeichnisse /fsr, /job und /dat erstellt.

Eingabetools

Solver

Bild 7.4: Aufbau des FDTD-Progamms

Mit Hilfe der Eingabetools wird die zu I6sende Aufgabe definiert. Dabei werden alle vom Solver
bendtigten Daten festgelegt. Diese Eingabedaten bestehen aus Strukturdaten (Diskretisie-
rungsschritte und Materialparameter) und Jobdaten (Zeitschritt, Simulationsdauer, Anregungsform,
Frequenzbereich, PML-Parameter und Ausgabegréf3en). Die Strukturdaten befinden sich in der
Jsr‘-Datei (im Verzeichnis /fsr) und werden durch den Editor erzeugt. Die Eingabedatei fur den
Editor kann mit Hilfe des Programms , diskr.run“ erstellt werden. Die Jobdaten befinden sich in der
.job“-Datei (im Verzeichnis /job) und werden mit dem Programm ,tdjob_editor_v2.1" erzeugt.

Der Solver liest die Eingabedaten aus den beiden ,fsr“- und ,job“-Dateien ein, berechnet daraus die
FD- und FDTD-Koeffizienten und startet den Leapfrog-Algorithmus. Am Ende der Berechnung
werden die zeitabhéngigen GroéRen der elektrischen und magnetischen Felder, sogenannte primare
AusgabegrofRen, in Dateien im Verzeichnis /dat gespeichert.
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Die Ausgabetools bestehen aus verschiedenen Programmen, die die priméaren AusgabegrofRen mit-
tels FFT (Fast Fourier Transform) in den Frequenzbereich transformieren und daraus sekundare
AusgabegrofRen wie S-Parameter, Wellenwiderstand oder Ausbreitungskonstante berechnen.
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